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Ognuno può essere grande... perché ognuno può servire. Non è necessario avere
una laurea per servire. Non è necessario concordare soggetto e verbo per servire.
E’ necessario solamente un cuore pieno di grazia. Un’anima generata dall’amore.
(M. L. King)
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Sommario
Il documento di tesi illustra il lavoro svolto per la modellazione e la definizione di una
strategia di controllo per la stabilizzazione inerziale di una piattaforma inserita in una
struttura a singolo gimbal. Si è posta enfasi sulle scelte che hanno condotto all’utilizzo di
un sistema d’attuazione che si avvalga di motori brushless, mentre un’opportuna procedura
di identificazione ha restituito una modellazione opportuna della dinamica di suddetti
motori. A seguito della risoluzione del problema di identificazione è stato sintetizzato un
controllore che asservisse la reiezione dei disturbi angolari afferenti sull’ asse di rotazione
della struttura secondo particolari indicazioni di performance. Sono stati eseguiti numerosi
test volti a validare la strategia di controllo elaborata, data la possibilità di lavorare
fisicamente su un prototipo realizzato in laboratorio della struttura d’interesse. Gli
indicatori di prestazioni sono stati poi confrontati a livello software con altre soluzioni per
lo stesso problema che si differenziano per l’utilizzo di motori in corrente in continua.
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Abstract
The thesis describes a new perspective and a new control policy to provide stabilization
inertial platform. The key factor that differentiates this work from several other solutions
in the literature dealing with this problem, is the use of a brushless motor as the actuation
system. The document shows the efforts to solve an identification problem in order to achieve
a properly transfer function that provide a simple dynamic charatherization of the motors.
Following the resolution of the identification problem was synthesized a controller that ensures
disturbance rejection afferent on the two rotation axes of the two-freedom degrees gimbal
structure according to precise performance indications.
Have been performed numerous tests to validate the control strategy developed, given the
opportunity to physically work on a prototype developed in laboratory. Performance
indicators were then compared, through software simulations, to other solutions for the
same problem which differ in the use of direct current motors in place of the continuous
sinusoidal brushless motors.
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1 Introduzione alle piattaforme stabilizzate
1.1 Principi fondamentali e contesti applicativi
Con il termine Piattaforma Stabilizzata Inerzialmente (ISP, Inertially stabilized Platform)
viene indicato un dispositivo elettromeccanico il cui scopo è quello di mantenere fissa rispetto
allo spazio inerziale l’orientazione di un Payload: questo può consistere ad esempio di un set di
sensori, telecamere, un telescopio od anche armi che richiedano un puntamento estremamente
preciso [1].
L’interesse verso la stabilizzazione di piattaforme inerziali ISPs nasce agli inizi del XX
secolo fino a ricevere notevole impulso a partire dagli anni ’70 in seguito alla realizzazione
dei primi giroscopi ad effetto laser.
Tali sistemi vengono montati in ogni tipo di veicolo mobile, dai satelliti ai sottomarini, dagli
aerei ai veicoli terrestri e il contesto applicativo spazia in ambiti che vanno da quello scientifico
e commerciale fino quello militare. Queste applicazioni includono videosorveglianza, insegui-
mento di target, comunicazioni, telescopi astronomici, stabilizzazione di telecamere, missili
teleguidati, controllo di sistemi di puntamento. Un esempio particolarmente significativo
consiste nel telescopio Hubble, che sfrutta una piattaforma stabilizzata al fine di mantenere
l’asse ottico fisso e non introdurre così fenomeni di disturbo dell’immagine legati alla grande
distanza tra l’orbita terrestre ed il corpo celeste osservato.
Le configurazioni per la ISP elettromeccanica sono tanto diverse quanto lo sono le appli-
cazioni per cui sono designate ma è comunque possibile individuare dei tratti comuni che
caratterizzano i diversi dispositivi realizzabili: una piattaforma stabilizzata prevede almeno
una struttura portante capace di sorreggere il paylod, cuscinetti che consentano la rotazione
relativa tra piattaforma e veicolo, ed infine un attuatore (motore) tramite la cui azione si
cerca di ridurre la velocità angolare inerziale della piattaforma stessa. Un assemblaggio così
composto viene nel seguito riferito come Gimbal, e può includere, oltre alle componenti fon-
damentali precedentemente indicate, anche uno o più giroscopi, intesi nel senso più generale
del termine, e quindi sia dispositivi elettromeccanici di tipo Flywheel che sensori elettronici
di velocità angolare.
Il payload che deve essere stabilizzato di solito è montato direttamente sul gimbal (qualora
si tratti, ad esempio, di antenne od altri sensori), oppure, nel caso di applicazioni “ottiche”
(telecamere, infrarossi, laser beam) ad essere effettivamente stabilizzato può essere uno spec-
chio che abbia il compito di reindirizzare la luce ad un sensore montato solidalmente al veicolo
e quindi, di per sè, non stabilizzato.
Solitamente l’obiettivo di stabilizzazione viene definito relativamente ad uno spazio a due
o più dimensioni, rendendo quindi necessari due o più gradi di libertà per la piattaforma
stessa: tale requisito viene soddisfatto impiegando un numero di gimbal pari o superiore
al numero dei gradi di libertà necessari, disposti, da un punto di vista logico, uno dentro
l’altro. Un numero di gimbal superiore a quello strettamente necessario può essere previsto
qualora si vogliano ottenere migliori prestazioni a discapito della complessità meccanica del
dispositivo. Due gimbal concentrici e ruotanti rispetto ad uno stesso asse possono ad esempio
essere inclusi nella piattaforma stabilizzata qualora si voglia disaccoppiare l’attuazione nei
due casi di piccoli o grandi spostamenti della direzione di puntamento: si parla in questo caso
di gimbal ridondanti.
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Figura 1.1: Scenario Tipico
Anche se i requisiti, per i vari sistemi ISP, variano molto a seconda delle applicazioni,
quest’ultimi hanno come obiettivo comune la stabilizzazione o il controllo della linea di vista
(LOS, Line of sight) di un’oggetto rispetto ad un’altro o ad uno spazio inerziale. Il LOS,
per esempio, può essere il bersaglio di un fascio luminoso (laser) o di un’arma, il centro del
campo visivo (FOV, Field of view) di un telescopio o la direzione in cui è puntato un sensore.
Uno scenario tipico è mostrato in Figura 1.1 al fine di illustrare i concetti principali.
Nella sua forma originaria, una tecnologia ISP aveva come obiettivo unico quello di ga-
rantire la stabilizzazione di un oggetto rispetto allo spazio inerziale e non necessariamente di
mantenere una LOS fissa su di un target od un oggetto in moto relativo rispetto ad essa. Ad
ogni modo, escludendo dal discorso poche applicazioni scientifiche (tra cui e’ possibili annove-
rare la situazione discussa nell’elaborato) e particolari situazioni nell’alveo della navigazione,
il moto che deve essere controllato è quello tra i due oggetti, spesso in movimento relativo.
Nella Figura 1.1 sono state schematizzate in forma vettoriale le grandezze caratteristiche at-
traverso le quali è possibile descrivere le componenti (anche apparenti) del moto della LOS
tra due oggetti in movimento:
ωtarget/FOV = (VT⊥/R− Vi⊥/R) + ωM − ωi (1.1)
• il primo termine tra parentesi nella RHS della 1.1 rappresenta il cosiddetto moto
parallattico causato dal moto perpendicolare alla LOS del target e del Payload.
• il secondo termine fa riferimento a moti apparenti dovuti alla distorsione causata dal
mezzo attraverso il quale avviene la visione
• l’ultimo termine rappresenta il moto legato alla rotazione rispetto allo spazio inerziale
della piattaforma stabilizzata
Il moto parallattico presente ogni qual volta l’obiettivo o l’ISP ha una velocità con componente
ortogonale alla LOS, richiede la presenza di un sistema di tracking da usare in sinergia con la
piattaforma stabilizzata. Quando il moto dell’oggetto è arbitrario o sconosciuto, sistemi radar
o tracciatori d’immagine giocano un ruolo decisivo nella compensazione di tale disturbo, ma
quando il target assume posizioni predicibili nello spazio si può far riferimento a tecniche di
navigazione per mantenere fissa la line of sight.
Il moto apparente è causato, come già anticipato, dalla distorsione indotta dal mezzo at-
traverso il quale l’immagine viene catturata e processata: fenomeni come la scintillazione
atmosferica sono molto difficili da trattare e tipicamente ad essi sono associati errori inevi-
tabili ed accettati come tali finchè il contesto applicativo li possa ritenere tollerabili. In caso
contrario essi vanno trattati con tecniche speciali come, ad esempio, usufruendo di sistemi
dotati di ottica adattiva.
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Si riesce dunque a capire come in generale non sia sufficiente impedire unicamente la rota-
zione del Payload nello spazio inerziale, ma, piuttosto la piattaforma deve essere controllata
in maniera specifica: il processo di design di una ISP è fortemente case sensitive, il che
significa che la progettazione della parte elettromeccanica e del controllo stesso deve esse-
re accuratamente ritagliata attorno alla funzione specifica e ai requisiti del sistema. Nella
Figura 1.1, ad esempio, se lo scopo primario è quello di ottenere un’immagine nitida del tar-
get, può essere sufficiente mantenere l’immagine del target stabile all’interno del FOV senza
prestare particolare attenzione al fatto che il target sia o meno centrato nel frame visivo.
D’altra parte, se l’interesse è quello di eseguire un puntamento preciso del target attraverso,
ad esempio, laser beam è evidente come risulti cruciale mantenere il target nel centro del
FOV. Ancora: disturbi in alta frequenza (jitter) possono essere ritenuti trascurabili oppure
l’esigenze di scenario possono imporre una loro adeguata trattazione e compensazione.
Sebbene l’obiettivo principale di un ISP sia il controllo della rotazione di un Payload nello
spazio inerziale, un ISP è tipicamente impiegato come elemento base di un complesso sistema
di puntamento e tracciamento. In senso stretto, l’ISP è progettato in modo da reiettare
l’ultima componente della RHS dell’equazione 1.1. Quando è integrato in un sistema come in
Figura 1.1, la rotazione inerziale è controllata in modo che il moto complessivo dell’immagine
dell’oggetto inquadrato nel FOV possa essere tenuto sotto controllo.
Sulla base di tali considerazioni è infine possibile pensare una ISP come un anello regolato
in velocità e caratterizzato da banda molto elevata, inserito all’interno di un anello più lento,
regolato in posizione, che si occupi del puntamento/tracking. Una piattaforma stabilizzata
rappresenta quindi un mezzo attraverso cui reiettare disturbi ad alta frequenza, mentre il
loop esterno ha il compito di rimuovere i disturbi in bassa frequenza dovuti al moto paral-
lattico, ma anche di compensare eventuali bias di velocità presenti nell’anello interno, che
comporterebbero altrimenti una deriva nell’orientazione del payload.
1.2 Strutture a singolo gimbal
Introduciamo con maggior dovizia di dettagli matematici il concetto di stabilizzazione iner-
ziale di una piattaforma, facendo riferimento ad una struttura a singolo gimbal. Come detto,
l’obiettivo principale è la stabilizzazione della LOS di un oggetto attraverso un approccio noto
come stabilizzazione di massa. Con questo termine si indica il progetto di una ISP designata
affinchè la sua LOS rimanga stazionaria rispetto ad un sistema di riferimento inerziale1 nel
momento in cui la base (il veicolo) sulla quale è montata compia moti rotatori, a prescindere
o meno dalla presenza di un sistema di controllo elettromeccanico o semplicemente meccanico
(sfruttando il principio di conservazione del momento angolare di un giroscopio). Il princi-
pio della stabilizzazione di massa è nient’altro che un riflesso della prima e seconda legge di
Newton. La prima legga di Newton applicata al moto rotazionale afferma che un corpo non
accelera rispetto ad un sistema di riferimento inerziale finchè non è soggetto ad una coppia.
In altre parole il corpo tende a rimanere fermo se non sollecitato. Il momento di inerzia è
una misura della resistenza del corpo a mutare la sua velocità rotazionale, una grandezza
fisica utile per descrivere il comportamento dinamico dei corpi in rotazione attorno ad un
asse. Tale grandezza tiene conto di come è distribuita la massa del corpo attorno all’asse di
rotazione e dà una misura dell’inerzia del corpo rispetto alle variazioni del suo stato di moto
rotatorio.
Il secondo principio della dinamica (rotazionale) stabilisce che se una coppia T è applicata
ad un corpo rigido con distribuzione di massa omogenea lungo l’asse di rotazione avente un
momento d’inerzia J, allora il corpo sviluppa un’accelerazione angolare ω˙ in accordo a
1Lo studio del problema passa quindi attraverso la definizione di opportuni sistemi di riferimento che sarà
discussa nel capitolo successivo.
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Figura 1.2: ISP ad un grado di libertà
T = Jω˙ (1.2)
Quindi, in teoria, tutto quello che bisogna fare per prevenire una la rotazione dell’oggetto
nello spazio inerziale è di assicurare che la risultante delle coppie agenti sul corpo sia nulla.
Tale specifica non risulta però implementabile in senso stretto nei meccanismi reali, sui quali
vengono esercitate coppie di disturbo da molteplici fonti, ed in cui si ha la necessità di
poter regolare la velocità angolare del payload (e quindi della piattaforma, a cui è collegato
rigidamente) in funzione di un dato segnale di input. Vengono perciò utilizzati giroscopi che
misurino la velocità angolare della ISP attorno all’asse che si vuole stabilizzare/controllare,
per utilizzare tali grandezze come feedback di un sistema di controllo in anello chiuso che
cerchi di reiettare i disturbi esterni e permetta al contempo di inseguire riferimenti di velocità
forniti dall’esterno.
In Figura 1.2 è illustrato un gimbal a singolo asse che mette in luce le caratteristiche
principali del sistema. Il gimbal sul quale è montato il dispositivo è un brandeggio sospeso su
cuscinetti od un altro tipo di sospensione che gli permetto di ruotare liberamente. I cuscinetti
o più in generale la sospensione è studiata in modo da minimizzare l’attrito ed altri tipi di
coppie di disturbo accoppiati alla base rotante. A tal proposito si anticipa un aspetto che
sarà adeguatamente esplorato nella stesura dell’elaborato inerente alla presenza di motori
brushless calettati direttamente sull’asse di rotazione. E’ evidente che per loro stessa natura
essi contribuiscono a rendere minima l’influenza dei fenomeni d’attrito; discorso molto diverso
per i motori in corrente continua in cui la presenza di spazzole e collettore provocano fenomeni
di trascinamento indesiderati del payload in presenza di un moto angolare della base.
Altro aspetto importante è quello del bilanciamento: risulta chiaro che la struttura com-
plessiva composta da gimbal, payload e sensore inerziale deve essere bilanciata il più possibile
attorno all’asse di rotazione considerato (nella condizione ottimale il baricentro dovrebbe es-
sere posizionato sull’asse stesso), in modo da minimizzare le coppie di sbilanciamento legate
agli effetti del campo gravitazionale terrestre. Per realizzare una stabilizzazione efficace tutte
le proprietà di masse e le dinamiche strutturali di tutti gli elementi in rotazione, devono essere
considerati nella progettazione del sistema [2].
In Figura 1.3 viene mostrato un sistema controllato attraverso la retroazione della velo-
cità angolare inerziale restituita dal giroscopio. Il sistema di controllo sarà progettato per
annullare la differenza tra la velocità angolare di riferimento (ωc = 0 , nel caso in cui la sta-
bilizzazione inerziale sia l’unica cifra d’interesse) e la velocità attuale registrata sul payload.
Il sistema genererà una coppia di controllo che asservirà a tale scopo (tale coppia sarà uguale
e contraria alla risultante delle coppie di disturbo agenti sul payload nel cosa in cui ωc = 0 ).
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Figura 1.3: Sistema in anello chiuso con feedback in velocità angolare inerziale
Sempre in Figura 1.3 è possibile notare l’utilizzo di coppie (motrici e di disturbo) normalizza-
te rispetto al parametro di inerzia caratterizzante il gimbal: tale scelta permette di affrontare
molte fasi del progetto di una piattaforma stabilizzata senza aver dovuto necessariamente
prendere decisioni riguardo al design fisico della piattaforma stessa, e permettendo quindi di
ottenere risultati applicabili ad una intera classe di sistemi riducendo la dinamica del sistema
ad un’analisi puramente cinematica. Nello schema vengono infine riportate le principali fonti
di disturbo che possono influire sul funzionamento di una piattaforma stabilizzata.
Sebbene le caratteristiche della risposta dinamica di un sistema reale possano essere ab-
bastanza complesse, il ricorso a sistemi idealizzati e lineari può comunque fornire valide
indicazioni sulla sensibilità ai disturbi che caratterizza il sistema, e quindi all’influenza che
hanno questi sulla prestazione totale. Uno dei principali parametri di interesse per il proble-
ma considerato è l’ampiezza di banda in ciclo chiuso, peraltro approssimabile con la banda
passante del sistema in anello aperto, che determina la velocità con cui un sistema dinamico
riesce ad inseguire un segnale di riferimento fornitogli in ingresso, e, specularmente, la capaci-
tà di reiezione dei disturbi che intervengono sul processo stesso. All’interno del documento le
espressioni delle funzioni di trasferimento tra disturbi e uscita del sistema controllato saranno
trattate nello specifico.
1.3 Strutture a doppio Gimbal
La trattazione esposta nella sezione precedente può essere facilmente estesa, almeno in linea
di principio, al caso in cui si consideri una struttura in cui due gimbal, disposti l’uno dentro
l’altro, ruotano rispetto ad assi tra loro ortogonali. L’utilizzo di un sistema multigimbal a
due gradi di libertà permette la possibilità di controllore la direzione di puntamento della
LOS su di un piano anzichè su di una singola retta. Se si pensa ad un sistema di punta-
mento laser risulta nondimeno ovvio come mai non si sia interessati alla reiezione di puro
rollio, visto che un moto di questo tipo non altera gli obiettivi di missione di un sistema così
pensato. Ovviamente applicazioni di diversa natura potrebbero richiedere una reiezioni dei
disturbi lungo tutti e tre gli assi del moto rotazionale se non addirittura l’impiego di strutture
sovradimensionate con gimbal ridondanti. Ovviamente la complessità e il costo di sistemi di
questo tipo aumentano ed una corretta valutazione degli intenti e dei compromessi risulta
necessaria.
In Figure 1.4 e 1.5 sono illustrate un esempio di una struttura a due gimbal ed una sua sche-
matizzazione. Si tenga presente che già in una struttura del genere la cinematica introduce
notevoli complicazioni ed effetti non intuitivi, che non emergono considerando strutture a sin-
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Figura 1.4: Schematizzazione ISP a due gradi di libertà
Figura 1.5: ISP a due gradi di libertà
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golo asse: in sede di sintesi del controllore si dovrà tenere conto dell’accoppiamento cinematico
in essere tra il gimbal più interno ed il gimbal più esterno per un’opportuna compensazione
dei disturbi di velocità angolare. In presenza di asimmetrie nelle distribuzioni delle masse e
di rotazione contemporanea di più gimbal sorgeranno inoltre coppie di disturbo e dovute ad
effetti giroscopici ed agli accoppiamenti d’inerzia tra gli assi (tensore d’inerzia non diagonale),
in aggiunta alle classiche sorgenti di disturbo quali l’attrito e gli sbilanciamenti meccanici.
1.4 Stabilizzazione d’immagine
Non è un caso che nel corso dei paragrafi precedenti si sia fatto spesso riferimento a payload
ottici visto che nello sviluppo della tesi, molto tempo e’ stato dedicato alla realizzazione
fisica di una struttura a singolo gimbal e che molti test sono stati condotti posizionando una
telecamera sulla piattaforma stabilizzata. La stabilizzazione inerziale presenta un riflesso
naturale sulla stabilizzazione dell’immagine di una videocamera montata sul payload. Gli
sforzi volti alla sintesi di un controllore che garantisca il disaccoppiamento tra le velocità
angolari della base e quelle di un payload hanno sempre avuto un occhio di riguardo verso
il contesto applicativo nel quale si ipotizza utilizzare tale sistema. Essendo l’applicazione
orientata all’area della stabilizzazione dell’immagine si forniscono alcuni concetti cardine
inerenti a quest’ambito, peccando di ridondanza in alcuni frangenti.
La stabilizzazione dell’immagine (Image Stabilization IS) è una famiglia di tecniche utiliz-
zate per ridurre le vibrazioni e le sfocature dovute al movimento della fotocamera durante
l’esposizione o della videocamera durante la registrazione di un video. In particolare, si cerca
di compensare eventuali movimenti di imbardata e beccheggio di una fotocamera o di una
videocamera o di altro dispositivi come binocoli e telescopi astronomici. Tale esigenza è facil-
mente comprensibile pensando ai problemi che possono insorgere nelle principali applicazioni
di acquisizione immagini. In ambito fotografico, per effetto della continua evoluzione, si sono
ottenuti obbiettivi con lunghezze focali e tempi di esposizione sempre maggiori e pertanto le
vibrazioni della fotocamera sono una problematica sempre più attuale. Con le videocamere,
le vibrazioni del corpo macchina causano un jitter visibile frame-to-frame, che compromette
la qualità del video registrato. In astronomia, il problema della lent-shake (vibrazione delle
lenti) si va ad aggiungere alle variazioni temporali dell’atmosfera e ciò determina posizioni
apparenti degli oggetti osservati. Una prima distinzione che si può effettuare, per quel che
riguarda queste tecniche di stabilizzazione, è la seguente:
• stabilizzazione elettromeccanica
• stabilizzazione digitale delle immagini
1.4.1 Stabilizzazione elettromeccanica delle immagini
I sensori ottici per l’acquisizione di immagini, come fotocamere, videocamere o videocamere a
infrarosso, e molti altri, raccolgono informazioni su un target preciso oppure su una regione in
uno spazio di interesse. Come già detto in precedenza, al fine di raccogliere tali informazioni,
è necessario andare a controllare il puntamento della LOS del sensore ottico e compensare
tutte le eventuali vibrazioni esistenti. Controllare tale orientamento con una ISP può essere
la risposta a questo problema. Ricapitolando quanto detto in precedenza, una tipica ISP, in
accordo con [1], è composta da:
• un sistema elettromeccanico, solitamente attuato, capace di fornire un’interfaccia tra
la struttura su cui è montata la ISP e il sensore ottico montato su di essa;
• un sistema di controllo il cui obbiettivo primario è quello di mantenere all’interno del
campo visivo del sensore ottico il target desiderato e compensare eventuali vibrazioni o
movimenti della struttura su cui è montata la ISP stessa;
16
1 Introduzione alle piattaforme stabilizzate
(a) platform stabilization (b) steering stabilization
Figura 1.6: Esempio di platform stabilization e di steering stabilization
• un equipaggiamento ausiliario che, a seconda delle applicazioni, può misurare la posizio-
ne e l’orientamento del target relativamente al sistema di riferimento della ISP. Inoltre,
se la struttura su cui la ISP viene montata è mobile, cosa che si verifica nella maggior
parte dei casi, sorge la necessità di conoscere l’orientazione e posizione della ISP stessa.
Per misurare questa orientazione si fa spesso uso di un’unità inerziale di misurazione
detta IMU (Inertial Measurement Unit) e tali dati vengono poi utilizzati dal sistema di
controllo.
Per quanto riguarda il sistema elettromeccanico è tipicamente composto da un gimbal
attuato che ruota. La stabilizzazione, può avvenire usando sostanzialmente due approcci:
platform stabilization e steering stabilization. Nella platform stabilization, come mostrato
in Figura 1.6a, il sensore ottico viene montato all’interno del gimbal e viene fatto ruotare
opportunamente per rendere il LOS del sensore immune ai movimenti della struttura e per
permettere l’inseguimento del target. Il gimbal può essere movimentato con diverse tecni-
che. Una prima tecnica consiste nell’utilizzo di motori direttamente installati sui singoli assi,
mentre una seconda consiste nell’uso di motori collegati ai giunti con trasmissioni meccaniche
come ingranaggi, cinghie o catene. L’orientazione del LOS è determinata dallo spostamento
angolare del gimbal stesso. Se la struttura ospitante il gimbal si muove o vibra quest’ulti-
mo, se funzionante, ruota in senso opposto in modo da rendere l’orientazione del LOS fissa
rispetto ad uno spazio inerziale. In questo caso quindi, il movimento del gimbal determina
direttamente la direzione del LOS e il jitter dell’immagine. Nella steering stabilization per
cambiare l’orientazione del LOS viene mosso un elemento ottico mobile, come ad esempio uno
specchio o un prisma o una lente, ed il sensore ottico, invece, risulta fisso con la struttura. I
questo modo, come si può osservare in Figura 1.6b, l’orientazione del LOS viene determinata
indirettamente attraverso il controllo di solo alcune delle ottiche presenti. La relazione geo-
metrica tra l’elemento ottico mobile ed il sensore ottico determinerà la regione dello spazio di
interesse vista dal sensore. Quando il target puntato si muove, tale relazione geometrica può
essere modificata per inseguirlo. Infine, se la struttura ospitante il sensore ottico si muove
o vibra, lo specchio può essere controllato in modo tale da compensare questi spostamenti
e renderli invisibili al sensore ottico. In questa configurazione, la posizione nominale dello
specchio indirizza il LOS nella direzione desiderata, e movimenti addizionali permettono una
compensazione del jitter.
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1.4.2 Stabilizzazione digitale delle immagini
La stabilizzazione digitale delle immagini, (Digital Image Stabiliztion DIS), ha un approc-
cio totalmente differente dalla precedente. Essa non necessità di strutture meccaniche per
la compensazione del movimento ma la stabilizzazione dell’immagine avviene esclusivamente
via software, senza coinvolgere l’hardware. In aggiunta la DIS può essere utilizzata sia in
algoritmi di post-processing che di real-time processing ed è una tecnica semplice da imple-
mentare ed a basso costo [3]. Per questi motivi è sempre più utilizzata in tutti i recenti
prodotti elettronici commerciali, come fotocamere digitali, videocamere digitali, CCD sensor,
smartphone, etc... dove aspetti di costo e dimensioni sono determinanti. La stabilizzazione
digitale d’immagine si divide sostanzialmente in due passi: la stima del movimento e la sua
compensazione. Una delle tecniche più comuni per stimare il movimento dell’immagine è la
feature detection. Tale tecnica prevede la rilevazione di figure o forme caratteristiche nell’im-
magine e il tracking di quest’ultime frame by frame. Per implementare questa tecnica è in
corso un continuo sviluppo di nuovi algoritmi con l’obbiettivo di ridurne l’onerosità computa-
zionale, e migliorarne la precisione nel tracking. Lo svantaggio maggiore dato dall’utilizzo di
tale metodo è che risulta molto influenzato dalla qualità dell’immagine e dalla possibilità di
distinguerne forme e contorni. Ciò dipende dal tipo di ambiente inquadrato, dalle condizioni
di luminosità e atmosferiche [4].
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2.1 Introduzione
Per garantire una certa continuità con il lavoro svolto in [5] si deciso di mantenere la stessa
terminologia per identificare i vari sistemi di riferimento utili a delineare tutti gli elementi del
quadro di lavoro. Un’impostazione di questo tipo consente un rapido confronto tra le varie
soluzioni adottate per la risoluzione del problema di stabilizzazione nonché di preservare la
continuità formale e concettuale visto che diverse considerazioni sono state mutuate in qualche
maniera dal contesto che vede adoperati motori in corrente continua.
La stabilizzazione inerziale della piattaforma viene discussa per una struttura a due gradi
di libertà e dunque in presenza di due gimbal attuati tramite motori brushless, la cui azione
sarà finalizzata alla compensazione delle componenti di moto angolare del veicolo sul quale
la ISP verrà solidamente ancorata. In particolare risulta di interesse la reiezione delle velo-
cità di beccheggio (gimbal interno) e di imbardata (gimbal esterno), mentre si rinuncia ad
un controllo della velocità di rollio per una struttura diffusamente chiamata in letteratura
Elevation over Azimuth ISP.
Nel seguito ci focalizzeremo su relazioni strettamente cinematiche, trascurando una descri-
zione completa della dinamica dell’intera struttura. Dalle relazioni di velocità sarà possibile
estrapolare e capire quei fenomeni di accoppiamento cinematico, già discussi in [5] e [1], che
mantengono, ovviamente, inalterata la loro validità anche in questa sede. I risultati di questa
discussione indicheranno opportuni rimaneggiamenti dell’anello di velocità del gimbal interno.
2.2 Sistemi di riferimento
Lo studio della cinematica si basa sull’utilizzo di quattro sistemi di riferimento:
1. Un sistema di riferimento pseudo-inerziale geografico di tipo NED
2. Un frame SB solidale al velivolo su cui è montata la piattaforma stabilizzata. L’orienta-
zione di tale sistema di riferimento rispetto al frame inerziale è espressa tramite angoli
di Roll, Pitch e Yaw, cioè attraverso e una sequenza di rotazioni ZYX.
3. Un sistema di riferimento solidale al gimbal esterno, indicato con SO. Tale frame si
differenzia da SB per una rotazione di angolo η attorno all’asse zO , corrispondente
quindi con zB .
4. Un frame di riferimento SI , rappresentante l’orientazione del gimbal interno, rispetto
a cui il payload si muove solidalmente. Il passaggio da SO a SI , ottenuto tramite una
rotazione di un angolo ε attorno e all’asse yO = yI . L’asse xI corrisponde infine con
l’orientazione della LOS della telecamera.
La struttura topologica dei sistemi di riferimento utilizzati, al netto di quello inerziale, è
riportata in Figura 2.1. Gli angoli η ed ε sono quindi, rispettivamente gli angoli relativi tra
base e gimbal esterno, e tra gimbal esterno e gimbal interno. Tali grandezze, e le loro derivate
η˙ e ε˙, verranno nel seguito considerate come variabili di giunto per il sistema meccanico di
riferimento.
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Figura 2.1: Sistemi di riferimenti
2.3 Equazioni cinematiche
Avendo a che fare con diversi sistemi di riferimento è necessario adottare un’opportuna termi-
nologia per esprimere compiutamente e sinteticamente il significato delle grandezze vettoriale
che incontreremo nel seguito. A titolo esemplificativo si consideri la scrittura JαK : parle-
remo di grandezza vettoriale α(si noti il grassetto) solidale al frame di riferimento SK e le
cui coordinate sono proiettate sul sistema di riferimento cartesiano SJ . Un ulteriore pedice
servirà a selezionare una componente del vettore.
Consideriamo la velocità di rotazione della base SB
BωB =
 pq
r
 (2.1)
La velocità angolare del gimbal esterno è data dalla velocità della carcassa più la velocità
relativa concessa nella direzione dell’asse di rotazione del giunto:
OωO =
OωB +
OωO/B (2.2)
ovvero
OωO =
ORB
BωB + η˙
=
 cos η sin η 0− sin η cos η 0
0 0 1
 pq
r
+
 00
η˙
 (2.3)
=
 p cos η + q sin ηq cos η − p sin η
r + η˙

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in cui
η˙ = OωO,z − OωB,z (2.4)
Analogamente per il gimbal interno valgono le seguenti relazioni
OωI =
OωO +
OωO/I (2.5)
IωI =
IRO
OωO + ε˙
=
 cos ε 0 − sin ε0 1 0
sin ε 0 1
 OωO,xOωO,y
OωO,z
+
 0ε˙
0˙
 (2.6)
=
 ωO,x cos ε− ωO,z sin εq cos η − p sin η + ε˙
ωO,x sin ε+ ωO,z cos ε

È evidente che per ottenere una piattaforma ferma rispetto allo spazio inerziale, com-
patibilmente con la natura della struttura a due gradi di libertà, dovrà essere garantito
che {
IωI,y = 0 = q cos η − p sin η + ε˙
IωI,z = 0 = ωO,x sin ε+ ωO,z cos ε
(2.7)
da cui è evidente che le velocità relative tra gimbal esterno e gimbal interno devono essere
tali per cui {
ε˙ = −q cos η + p sin η
η˙ = − tan ε(q sin η + p cos η)− r (2.8)
essendo
ωO,x = p cos η + q sin η (2.9)
ωO,z = r + η˙ (2.10)
Sostituendo quest’ultimo risultato in 2.3 e2.6 risulta possibile stabilire quali debbano essere
le velocità angolari dei due gimbal attorno ai rispettivi assi attuati al fine di mantenere stabile
l’orientazione inerziale del payload. Semplici sostituzioni permettono di scrivere{
IωI,y = 0
OωO,z = − tan ε(q sin η + p cos η)
(2.11)
da cui è possibile concludere che la stabilizzazione della LOS richiede che l’inner gimbal sia
effettivamente fermo rispetto allo spazio inerziale, mentre il gimbal esterno deve muoversi,
nel caso generale, con una velocità funzione dell’angolo di elevazione e delle velocità della
base p e q. Questo risultato, noto con il termine di accoppiamento cinematico è una carat-
teristica intrinseca di tutte le strutture a doppio gimbal, e culmina nella completa perdita
di controllo sull’asse di imbardata della piattaforma quando l’angolo di elevazione raggiunge
pi/2, condizione detta di gimbal lock : in tale configurazione infatti la LOS della telecamera
si trova allineata con l’asse di rotazione dell’outer gimbal, ed è quindi evidente che nessuna
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azione esercitata tramite l’attuatore associato a quest’ultimo può alterare la velocità angolare
rispetto all’asse zI . Per angoli inferiori a pi/2 la velocità di imbardata della LOS può essere
controllata solo a patto che l’attuatore associato all’outer gimbal sia in grado di esercitare
coppie sufficientemente elevate.
Nella pratica il problema del gimbal lock viene tipicamente risolto mediante l’utilizzo di
strutture a gimbal ridondanti anche se questo comporta inevitabilmente una complessità
maggiore nonchè un aumento di costi, dimensioni e peso della struttura.
Nella pratica per mantenere costante il guadagno d’anello relativo all’outer gimbal sara’
necessaria la presenza di un trasduttore calettato sull’asse del gimbal interno (potenziometro,
encoder) che consenta la lettura dell’angolo di elevazione.
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A questo punto risulta opportuno offrire una visione schematica del nostro sistema.
Non è ardito affermare che la stabilizzazione inerziale di piattaforma con sistemi di at-
tuazione che si avvalgono della semplicità di controllo dei motori in corrente continua, abbia
raggiunto lo stato dell’arte. Numerose ed anche molto diverse tra loro sono le tecniche di con-
trollo che sono state sviluppate, volte frequentemente a superare le criticità endemiche di un
sistema di questo tipo legate all’attrito generato dall’accoppiamento tra spazzole e collettore.
Sebbene la differenza del sistema di attuazione possa definirsi cruciale sia in termini di
design della struttura, sia da un punto di vista economico e ovviamente dell’algoritmo di
controllo, la letteratura di settore offre degli spunti naturalmente estendibili anche al caso
di utilizzo di motori brushless. Sicuramente l’analisi di puo’ condurre ipotizzando anche in
questo caso un controllo disaccoppiato dei due gimbal: la stabilizzazione della piattaforma
montata sull’inner gimbal sarà dunque ottenuta, contestualizzando i risultati della sezione
precedente, attraverso due anelli di controllo. Questa pratica è estremamente comune e la
sua diffusione unita alla comprovata validità lo rende uno standard de facto. Si può superare
l’empirismo vigente facendo riferimento a [5] in cui ampio spazio è dedicato al confronto
tra i risultati del controllo esercitato simulando la dinamica completa, nonchè non lineare,
dell’intera struttura e gli esiti del controllo quando ci si limita a considerare due sistemi SISO
disaccoppiati.
3.1 Schema funzionale
La Figura 3.1 mostra uno schema a blocchi estremamente semplificato del sistema controllato:
CEL rappresenta il controllore relativo all’inner gimbal cui compete la reiezione dei disturbi
di beccheggio (elevazione); CAZ rappresenta il controllore sintetizzato per l’outer gimbal
contenente un termine di correzione del guadagno pari alla secante dell’angolo di elevazione
ovvero l’angolo relativo tra inner gimbal e outer gimbal e responsabile della reiezione del
disturbo di imbardata.
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Figura 3.1: Schematizzazione di base per la stabilizzazione inerziale della piattaforma. Due
anelli SISO chiusi in retroazione indipendenti (disaccoppiati), uno per ogni mi-
sura di velocità angolare estraibili dall’unità inerziale montata sul payload. Il
controllore stabilizzante di cross-elevazione (CAZ) deve contenere un guadagno
corretto attraverso il termine 1/ cos(ε). Agiscono come variabili di disturbo le
velocità di roll, pitch e yaw, le loro derivate e le coppie esterne attorno agli assi
dei due motori.
Per quanto detto, risulta ragionevole concentrare l’attenzione sul controllo di uno solo dei
due gimbal. Il problema è stato quindi interamente ricondotto alla stabilizzazione inerziale
di una piattaforma solidamente ancorata al rotore di un motore brushless in modo che l’asse
attorno a cui ruota quest’ultimo passi per il baricentro della piattaforma; sulla stessa è
montato una IMU in connessione seriale con un microprocessore. Delle varie misure inerziali
verrà presa in considerazione unicamente la velocità angolare misurata rispetto all’asse di
rotazione allineato con l’asse del motore
3.2 Componenti
Nelle sezioni successive vengono forniti maggiori dettagli sulle parti principali che compongono
il sistema.
3.2.1 Motori brushless
3.2.1.1 Concetti Fondamentali
Vengono chiamate sincrone tutte le macchine elettriche a corrente alternata la cui velocità
di funzionamento è rigidamente legata alla frequenza della tensione generata o applicata ai
morsetti. I motori sincroni a magnete permanente, o brushless sinusoidali, sono impiegati
sempre più diffusamente in ambito industriale, specialmente nei servoazionamenti di piccola
e media potenza. Essi sono essenzialmente destinati ad azionamenti ad elevate prestazioni,
in cui le particolari specifiche giustifichino il loro costo che è solitamente elevato per la pre-
senza di magneti permanenti di pregio nell’elemento mobile (rotore). Lo statore ed il rotore
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sono entrambi a forma di corona cilindrica di materiale ferromagnetico laminato e separati
da un traferro in aria. Sul rotore trovano posto i magneti permanenti; dato che essi presen-
tano generalmente una permeabilità magnetica differenziale molto simile a quella dell’aria,
a seconda della loro disposizione e della forma del rotore si possono ottenere strutture di
rotore isotrope o anisotrope dal punto di vista magnetico, che caratterizzano rispettivamente
i motori brushless SPM (surface permanent magnet, Figura 3.3) e IPM (interior permanent
magnet, Figura 3.2). Nel funzionamento usuale gli avvolgimenti di statore sono alimentati da
un inverter lo stato dei cui tasti viene commutato dal sistema di controllo in base ai segnali
logici forniti da un sensore di posizione coassiale al rotore in modo tale da cercare di ottenere
che la distribuzione delle correnti statoriche si modifichi in sincronia con la posizione del
rotore.
Figura 3.2: Brushless IPM
Figura 3.3: Brushless SPM
Le caratteristiche dei magneti permanenti incidono notevolmente sulle dimensioni, sul costo
e sulle prestazioni della macchina. Nei motori brushless l’adozione dei più costosi magneti
alle terre rare (SmCo, NdFeB) consente di ottenere a parità di dimensioni coppie più elevate
oppure a parità di coppia sviluppata motori di dimensioni, peso e momento di inerzia minori,
giustificando così il loro uso per quelle applicazioni dove alte velocità di risposta, elevati
rendimenti, massima compattezza e ridotte dimensioni e peso sono importanti.
Aspetti Funzionali Il motore brushless è costituito da un rotore su cui alloggiano dei
magneti permanenti (è il circuito induttore) e da uno statore su cui sono disposte, ad esempio,
tre fasi (è il circuito di indotto) come in Figura 3.4
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Figura 3.5: Posizione relativa dei campi magnetici di statore e di rotore. Con tratto spezzato
blu sono indicate le linee di flusso del campo magnetico di statore. Con tratto
spezzato rosso sono indicate le linee di flusso del campo magnetico di rotore.
Figura 3.4: Illustrazione schematica di un motore brushless
Se si alimentano le tre fasi di statore con tre correnti alternate di frequenza f, opportuna-
mente sfasate, si avrà in ogni avvolgimento un campo magnetico alternativo. La risultante dei
tre campi sarà un campo magnetico costante in modulo e ruotante con una velocità angolare:
ωmecc = f/2pip
Quindi se si fotografa la situazione in un certo istante, si avrà la seguente disposizione del
campo magnetico statorico ΦS(Figura 3.5)
Si possono individuare i due poli magnetici del campo di statore (si assume per ipotesi
p = 1): il Nord (N) è la regione dello statore da dove escono le linee di flusso; il Sud (S) è la
regione dello statore da dove entrano le linee del flusso magnetico. Poichè sul rotore si ha un
bipolo magnetico (N-S), i due campi magnetici (di statore e di rotore) interagiscono: si creano
così delle forze di attrazione tra i poli di segno opposto (Nstatore–Srotore e Sstatore–Nrotore).
Il rotore viene allora ad essere soggetto ad una coppia di natura elettrica esprimibile come
segue
C ∝ ΦsΦR sin θ (3.1)
per effetto della quale tenderà a ruotare con una certa velocità angolare (ωmecc) in modo da
raggiungere l’allineamento tra i due campi . La coppia è massima nel caso in cui i vettori
siano tra di loro perpendicolari.
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In relazione alla forma d’onda delle f.c.e.m. di fase a regime stazionario, che dipende dalla
distribuzione spaziale dell’induzione di traferro e da quella dei conduttori delle tre fasi, si
distinguono due tipi di motori brushless:
• brushless trapezoidali, in cui le f.c.e.m. hanno andamento trapezoidale, con parte piatta
dell’onda avente una estensione di 120° elettrici;
• brushless sinusoidali, in cui le f.c.e.m. hanno andamento sinusoidale.
I primi hanno prestazioni simili a quelle dei servomotori in corrente continua, senza le li-
mitazioni imposte dal commutatore meccanico. I secondi sono più costosi per la maggiore
complessità del controllo, ma consentono più facilmente di minimizzare le inevitabili pulsazio-
ni di coppia utilizzando tecniche di progetto standard (ad esempio: inclinazione dei magneti
o dei lamierini statorici di un passo di cava, avvolgimenti a passo accorciato, avvolgimenti a
passo di cava frazionario).
Strategia classica di controllo Rispetto al nostro problema la letteratura classica offre una
strategia di controllo che richiede l’utilizzo di sensori di posizione, velocità e di corrente. La
tecnica di controllo è quella del controllo in cascata che è caratterizzato dalla presenza di più
anelli sovrapposti , in ognuno dei quali la variabile di stato ha una dinamica molto più rapida
di quella relativa alla variabile di stato dell’anello immediatamente più esterno.
Le caratteristiche salienti del controllo in cascata sono la relativa semplicità nella scelta
e nel dimensionamento dei vari controllori (uno per ogni variabile controllata), in quanto si
può assumere che il transitorio della variabile di un anello inizi solo dopo che è terminato
quello della variabile relativa all’anello sottostante e quindi si può prendere in esame una sola
parte del sistema per volta; ad esempio nel caso dell’azionamento si dimensiona il controllore
dell’anello di corrente, quindi quello di velocità e infine quello di posizione. Il metodo vanta
di notevole flessibilità, in quanto é possibile, partendo da un dato azionamento, ottenere facil-
mente il controllo di ulteriori variabili aggiungendo altri anelli e garantisce elevata protezione
del sistema, in quanto ogni variabile intermedia può essere limitata limitando il relativo valore
di riferimento. Poiché in questa struttura gerarchica nel caso di parecchi anelli è probabile
che il controllo risponda lentamente ad una variazione del riferimento, se è necessaria una
elevata dinamica, gli anelli interni devono essere attivati addizionalmente mediante segnali
di riferimento con alimentazione in avanti.
Per portare in rotazione un motore BL (Brushless), gli avvolgimenti statorici devono essere
energizzati in una data sequenza; a tal fine è fondamentale conoscere gli istanti in corrispon-
denza dei quali si deve effettuare la commutazione delle correnti, istanti che dipendono dalla
posizione del rotore. Per il controllo dei motori brushless si possono utilizzare due strate-
gie: quella trapezoidale e quella sinusoidale. Normalmente si abbinano motore e tecnica di
controllo del convertitore della stessa specie, in quanto ciò consente di ottenere le migliori pre-
stazioni dall’azionamento, minimizzando l’intrinseca ondulazione di coppia degli azionamenti
brushless.
La tecnica di controllo trapezoidale (Figura 3.6) è la prima che è stata sviluppata ed è
ancora largamente usata per la sua semplicità specie per applicazioni dove poco importa
se la coppia sviluppata é affetta da ondulazioni. Essa viene utilizzata in pratica solo per i
brushless trapezoidali, la cui struttura elettromagnetica è tale da generare a regime f.c.e.m. di
forma idealmente trapezoidale con parte piatta dell’onda pari a 120° o 60° elettrici (a seconda
che si tratti di f.e.m. di fase o concatenate). Tale tecnica di controllo è caratterizzata dal
fatto che l’inverter alimenta quindi solo due fasi per volta del motore con correnti aventi
a regime andamenti idealmente rettangolari (di ampiezza regolabile ed estensione pari a
120° elettrici) con valore nullo negli intervalli in cui la corrispondente f.c.e.m. di fase é
variabile. La corrente di ciascuna fase assume quindi i seguenti stati successivi: positiva
27
3 Struttura e componenti
Figura 3.6: Illustrazione semplificata dell’anello di corrente di un azionamento brushless tra-
pezoidale. La logica di controllo che attiva opportunamente i tasti dell’inverter
in base alla posizione del rotore è disaccoppiata dal controllo di corrente.
per un terzo del periodo, nulla per un sesto, negativa per un terzo e nulla per un sesto.
La corrente viene controllata attraverso due dei tre terminali con il terzo elettricamente
disconnesso dall’alimentazione. Pertanto nel motore brushless con controllo trapezoidale,
dato che si ha sempre una fase con corrente positiva, una con corrente negativa ed una con
corrente nulla, il vettore rappresentativo del campo magnetico statorico non si muove con
continuità ma può assumere solo 6p posizioni spaziali, con p numero di coppie polari.
Pertanto per il controllo della commutazione delle fasi è sufficiente individuare il ”sesto” di
angolo giro elettrico in cui si trova il vettore rappresentativo del campo magnetico rotorico
utilizzando sensori di posizione a bassa risoluzione e basso costo: un encoder incrementale
oppure sensori ad effetto Hall. Spesso si utilizzano tre sensori ad effetto Hall opportunamente
disposti; ogni 60° elettrici di rotazione, un sensore di Hall effettua una transizione da basso a
alto o da alto a basso e quindi ogni ciclo elettrico ha 6 passi, a cui corrispondono 6 combina-
zioni di accensione e spegnimento dei 6 tasti del convertitore. Il numero di cicli elettrici che
devono essere ripetuti per effettuare una completa rotazione meccanica è determinato dalle
paia di poli rotorici.
La commutazione di tipo trapezoidale è inadeguata a fornire un controllo preciso e sufficien-
temente smooth del motore, in particolare alle basse velocità. Una soluzione di questo tipo
va scartata a priori se il contesto applicativo è quello della stabilizzazione inerziale. Risponde
meglio alle esigenze discusse nei capitoli introduttivi la tecnica di controllo sinusoidale. Nella
tecnica sinusoidale l’inverter, generalmente di tipo PWM sinusoidale a tensione impressa, ali-
menta contemporaneamente tutte e tre le fasi del motore imponendo a regime, con l’ausilio di
tre anelli di corrente, una terna equilibrata di correnti, ad andamento sinusoidale, le cui fasi
sono rigidamente vincolate alla posizione del rotore e pertanto il vettore rappresentativo del
relativo campo magnetico rotante statorico risulta di ampiezza costante e, in teoria, sempre
in quadratura rispetto a quello rotorico. L’inverter quindi, oltre a regolare l’ampiezza e la
frequenza delle correnti come nella tecnica di controllo trapezoidale ha il compito aggiuntivo
di realizzare forme d’onda sinusoidali.
Il campo ruotante statorico, diversamente dal caso del brushless trapezoidale, può assume-
re ogni posizione spaziale e la coppia è teoricamente indipendente dall’angolo di rotazione.
Attualmente con controllo sinusoidale si fa riferimento ad una tipologia di controllo anche
nota come controllo ad orientamento di campo. Descrivendo la dinamica del motore brushless
sinusoidale rispetto ad un sistema di riferimento rotante in sincronia con il rotore, tipicamen-
te indicato con la dicitura d-q, con asse d allineato con l’asse polare del rotore è possibile
evidenziare la corrispondenza diretta tra la componente in quadratura della corrente statorica
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Figura 3.7: Decadimento delle prestazioni
espressa secondo tale sistema di riferimento ortogonale e la coppia restituita all’asse
Cmecc =
3
2
pΦRiq
mentre la componete diretta id dell’espressione sincrona della corrente statorica non dà
contributo nella generazione di coppia.
Prima dello sdoganamento del controllo digitale, quando realizzare operazioni come mol-
tiplicazioni significava misurarsi con le difficoltà inerenti alla realizzazione analogica di un
circuito moltiplicatore, si preferiva utilizzare un controllo delle correnti (e quindi di coppia,
per la relazione precedente) nello spazio fisso in quanto ciò richiedeva un numero minore
di operazioni. Venivano dunque utilizzati due anelli di corrente (la corrente nel terzo av-
volgimento si ricava da semplici operazioni algebriche) con due controllori che ricevevano in
ingresso l’errore tra le componenti della corrente di riferimento statorica, ricavate riportando
ad un sistema di riferimento triassiale fisso i riferimenti espressi in termini di frame d-q, e
le correnti misurate. Si noti che in uno schema di questo tipo è necessario che gli anelli
di corrente, che a regime operano con grandezze sinusoidali, abbiano una banda passante
sufficientemente elevata in modo da rendere trascurabile, alle alte velocità, l’inevitabile sfasa-
mento tra le correnti di riferimento e quelle misurate il che provoca una deriva delle corrente
dalla direzione di quadratura.
Gli azionamenti brushless sinusoidali che seguono questo schema dunque consentono un un
moto dolce alle basse velocità e, grazie al corretto disaccoppiamento tra la componente di
corrente che produce coppia (iq) e quella che produce flusso (id), richiedono meno corrente
per sviluppare una determinata coppia. Essi però sono poco efficienti alle alte velocità,
poiché i controllori PI degli anelli di corrente, che devono inseguire un segnale sinusoidale di
frequenza crescente e allo stesso tempo prevalere sulla f.c.e.m. del motore che pure cresce in
ampiezza e frequenza con la velocità, hanno limitati guadagno e risposta in frequenza (limitata
larghezza di banda), pertanto le perturbazioni tempo-varianti relative all’anello di controllo
della corrente determinano ritardi di fase ed errori di guadagno nelle correnti del motore
e quindi un allontanamento del vettore spaziale della corrente dalla desiderata direzione
in quadratura rispetto al flusso rotorico. Ne consegue che, a causa della non desiderata
presenza di una componente reattiva della corrente che non produce coppia utile, è richiesta
una maggiore corrente per sviluppare una data coppia, con conseguente deterioramento del
rendimento e maggiore riscaldamento del motore. Questa degradazione cresce al crescere
della velocità e quando lo spostamento della corrente di fase del motore è di 90° la coppia si
annulla (Figura 3.7).
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Gli azionamenti brushless con controllo vettoriale (Figura 3.8) superano le limitazioni pro-
prie degli azionamenti sia trapezoidali che sinusoidali, fornendo un moto molto dolce alle
basse velocità e un funzionamento efficiente anche alle alte velocità; essi consentono inoltre
più elevate precisione di posizionamento, densità di potenza e rendimento e un funzionamen-
to silenzioso. Una importante differenza strutturale tra FOC (Field Orientation Control)
e commutazione sinusoidale consiste nel fatto che il FOC isola i controllori dalle correnti
tempo-varianti, traslando il fasore spaziale corrente da una struttura di riferimento triassiale
stazionaria ad una biassiale ortogonale rotante sincrona con il fasore campo rotorico, e perciò
elimina la limitazione della risposta in frequenza del controllore e dello spostamento di fase
su coppia e velocità del motore. I segnali statici in uscita dai due controllori PI sono quindi
processati mediante una duplice trasformazione dalla struttura di riferimento biassiale rotan-
te a quella triassiale stazionaria in modo da produrre tre segnali di tensione appropriati per il
controllo del convertitore che alimenta il motore. Tale tecnica di controllo, i cui principali be-
nefici sono costituiti da migliore risposta e da minore ondulazione di coppia (particolarmente
importante nel caso di basse velocità), richiede però, oltre ad un dispositivo di retroazione
che fornisca informazioni sulla posizione del rotore, un maggiore impegno computazionale e
quindi la necessità di processori molto efficienti.
Figura 3.8: Schematizzazione del controllo in velocità di un motore Brushless; in figura sono
anche indicate le matrici che provvedono al passaggio di descrizione della corrente
da un sistema trifase fisso ad uno bifase fisso (Tabc→αβ0) e da quest’ultimo ad un
sistema di fase rotante sincrono (Tαβ0→dq0)
Riportando l’attenzione al nostro problema è evidente che il controllo ad orientamento di
campo o FOC sarebbe quello più indicato in quanto agendo direttamente sulla componente
in quadratura della corrente statorica si sarebbe in grado di esprimere tutta la potenzialità
della macchina visto che, data la costante presenza del flusso al traferro, vi è immediata
disponibilità di coppia motrice e quindi è possibile ottenere eccezionali prestazioni dinamiche.
La corrente iq sarebbe diversa da zero solo in presenza di un disturbo che alteri la stabilita’
inerziale della piattaforma e per la compensazione del movimento genererebbe una coppia
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Figura 3.9: Schema avvolgimento
uguale e contraria a quelle di disturbo agenti sul payload. Non va tuttavia trascurato il fatto
che oltre al modello del motore è necessario disporre anche di sensori di posizione che giocano
un ruolo nevralgico per tutte le tecniche di controllo esposte. Se si volesse ovviare all’impiego
di tali dispositivi si potrebbe utilizzare il modello del motore e considerazioni che si basano
sulla f.c.e.m. per stimare la posizione del rotore (controlli sensorless); è evidente come una
soluzione di questo tipo sia impraticabile nel caso in cui si voglia stabilizzare inerzialmente
una piattaforma visto che, nel funzionamento a regime, si avrebbe a che fare con velocità
ridotte in corrispondenza delle quali la f.c.e.m assumerebbe valori poco significativi, senza
considerare che l’utilizzo di un motore anisotropo con distribuzione non uniforme del traferro
costringerebbe ad analisi estremamente approfondite del fenomeno.
3.2.1.2 Soluzione adottata
Per la realizzazione del prototipo di laboratorio, rispetto al quale sono stati eseguiti i vari
test e la procedura di identificazione, si è utilizzato il motore Hacker A20-26M.
Si tratta di un motore caratterizzato da 12 espansioni statoriche ed un rotore esterno
caratterizzato da 14 magneti permanenti al neodimio (7 coppie polari) che si affacciano sul
traferro con profilo curvato.
Le uniche parti laminate della struttura sono i poli salienti in corrispondenza delle espan-
sioni polari che possono essere sottoposte a perturbazioni del campo magnetico dovute alla
presenza delle cave di statore e alle armoniche spaziali asincrone dovute alla corrente di
statore.
Le fasi sono raccordate secondo una configurazione a stella; una schematizzazione dell’av-
volgimento e’ illustrata in Figura 3.9
Nella figura è visibile lo schema di avvolgimento per “uguali piccoli gruppi”, ovvero le
espansioni polari vengono avvolte a coppie in maniera identica. La prima espansione della
coppia con senso orario (oppure antiorario) e la seconda in senso opposto. Per ottenere un
avvolgimento Y le interconnessioni da fare sono le seguenti:
• A+G per mettere creare l’avvolgimento della prima fase;
• C+I per creare l’avvolgimento della seconda fase;
• E+M per creare l’avvolgimento della terza fase;
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• il punto neutro, si crea collegando assieme D+H+N.
3.2.2 Driver per motori BLDC
3.2.2.1 Concetti Fondamentali
Il controllo del moto dei motori in corrente alternata trifasi (asincroni, sincroni, brushless)
avviene generalmente utilizzando convertitori statici di frequenza a due stadi che operano
una duplice conversione passando per uno stadio intermedio a tensione/corrente continua. Il
convertitore lato rete (raddrizzatore) ha il compito di raddrizzare ed eventualmente regolare
la tensione o la corrente della rete di alimentazione, quello lato motore (inverter) ha invece il
compito di invertirle regolando la frequenza ed eventualmente l’ampiezza della fondamentale
della tensione/corrente alternata in uscita.
Esistono due tipi base di inverter totalmente differenti nel loro comportamento:
• inverter a tensione impressa (VSI) del tipo six-step o ad onda quadra e del tipo PWM, a
seconda che la forma d’onda della tensione alternata imposta al motore sia rettangolare
di ampiezza regolabile o costituita da impulsi di ampiezza costante e frequenza elevata
modulati in durata; tali inverter, che sono adatti per potenze che vanno dal kW alle
centinaia di kW, utilizzano in genere IGBT;
• inverter a corrente impressa (CSI) che impongono una forma d’onda di corrente ret-
tangolare al motore; tali inverter, che sono adatti per potenze dell’ordine dei MW,
utilizzano in genere SCR, GTO, IGCT o MCT.
Inverter VSI-PWM L’inverter VSI-PWM è il tipo di inverter attualmente più diffuso; esso
é costituito da:
• un raddrizzatore a ponte trifase non controllato lato rete, la cui funzione è raddrizzare
la tensione;
• un filtro L-C con una batteria di condensatori di bassa capacità per livellare la tensione
raddrizzata nel circuito intermedio;
• un inverter lato motore con tre tasti attivi ad ogni istante che regola sia la frequenza
che l’ampiezza della fondamentale della tensione ai suoi morsetti di uscita e in cui i
due transistori di ogni gamba hanno un funzionamento complementare e possono essere
considerati come una singola unità controllata da un singolo generatore PWM
Le tensioni concatenate di alimentazione del motore sono quindi costituite da una succes-
sione di impulsi (positivi e negativi) di ampiezza uguale alla tensione continua di ingresso
e di larghezza variabile; modulando opportunamente la durata di ciascun impulso si regola
l’ampiezza della fondamentale di tensione.
Tra le tecniche PWM basate sull’elaborazione di segnali analogici la più impiegata é quella
della sottoscillazione (Figura 3.10). In tale tecnica le commutazioni coincidono con le in-
tersezioni tra una terna di tensioni di riferimento sinusoidali dette modulanti, di ampiezza
proporzionale a quella desiderata per l’armonica fondamentale delle tensioni fornite dall’in-
verter e di frequenza uguale a quella desiderata, ed una tensione triangolare detta portante di
ampiezza costante e di frequenza pure costante e multipla di quella dell’onda fondamentale.
Il rapporto tra la frequenza della portante e quella delle modulanti deriva da un compro-
messo tra due contrastanti obiettivi: minimizzare l’effetto delle armoniche sul funzionamento
del motore migliorandone in particolare il rendimento e ridurre le perdite di commutazione
dell’inverter.
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Figura 3.10: Tecnica della sottoscillazione
3.2.2.2 Soluzione adottata
Nel nostro caso la corrente continua di cui necessita l’azionamento è fornita da una batteria a
12V che va quindi a sostituire i primi due punti elencati nel paragrafo precedente. Per quanto
concerne l’inverter si è utilizzato l’integrato L6234 della ST Microelectronics. Il dispositivo,
di cui e’ fornita una rappresentazioni schematica in Figura 3.11, e’ composto da tre canali.
Ogni canale presenta una gamba, ognuna delle quali comprende due commutatori di po-
tenza DMOS e dioidi di ricircolo intrinseci il che consente di evitare di surrogare il circuito
elettronico a monte dell’integrato di diodi di protezione. Sui canali sono peraltro presenti
due moduli comparatori compatibili con segnali di tipo TTL/CMOS e provenienti da mi-
croprocessore e un blocco logico per interfacciare gli input con i driver. Ciascuna delle tre
unita’ necessita di un proprio segnale di ENABLE. Nella nostra configurazione manipoleremo
un solo segnale di ENABLE in quanto ci siamo preoccupati di cortocircuitare i tre piedini
dell’integrato che ricevono questo segnale. Il Datasheet fornisce dettagli sul meccanismo di
protezione rispetto alla conduzione simultanea dei DMOS appartenenti alla stessa gamba e
dichiara un tempo di ritardo fisso di 300 ns tra l’attivazione e lo spegnimento complementare
dei due tasti DMOS (Figura 3.12).
Chiudono il quadro delle caratteristiche salienti del motore il supporto ad un range di
tensioni di alimentazione che spaziano tra i 7V e i 52V (la nostra batteria fornisce 12V di
tensione di alimentazione) e la possibilita’ di lavorare con frequenze operative di switching fino
a a 150 KHz. In Figura e’ riportato lo schema del circuito stampato che consente la corretta
alimentazione dell’integrato in accordo con quanto riportato sul datasheet dello stesso.
Il funzionamento dell’inverter, in chiave simulativa, e’ tipicamente descritto da una funzione
del primo ordine a guadagno unitario con costante di tempo dell’ordine dei microsecondi (e.g.
un chopper funzionante a 20Khz con tensione di riferimento a dente di sega ha costante di
tempo pari a 0.025 ms). Il contributo in termini di sfasamento dell’organo di comando e’
dunque trascurabile e per semplicita’ verra’ omesso nelle simulazioni.
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Figura 3.11: Schema a blocchi L6234
Figura 3.12: Cross-Conduction Protecion
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3.2.3 Unità di misura Inerziale
3.2.3.1 Introduzione
La stabilizzazione della piattaforma su cui poggia la telecamera e’ ottenuta misurando le
velocita’ angolari cui la telecamera stessa e’ soggetta, regolando di conseguenza gli attuatori,
solidali al corpo del velivolo ed al gimbal esterno. Per fare cio’ si rende necessaria una triade
di sensori di velocita’ angolare, o giroscopi. Si evidenzia inoltre, come la strategia di controllo
utilizzata, che sara’ opportunamente dettagliata nella sezione successiva, prevede come unica
componente sensoriale del sistema un sensore di velocita’ angolare contrariamente a quanto la
letteratura sul controllo dei motori brushless suggerisce e che, anche se in maniera impropria,
puo’ essere annoverata come tecnica di controllo sensorless.
3.2.3.2 Soluzione adottata
Per i nostri scopi abbiamo utilizzato il componente ITG-3200 che utilizza sensori giroscopici
a tecnologia MEMS e contraddistinto dalle seguenti caratteristiche
• Uscite digitali in corrispondenza della lettura fornita dai giroscopi lungo gli assi xi, yi e
zi (si veda Sezione 2) con una sensitivita’ di 14.375 LSBs per ◦/sec e un range dinamico
di ±2000◦/sec
• Tre convertitori integrati ADC a 16 bit e moduli di Anti-Aliasing inerentemente accop-
piati provvedono ad effettuare il campionamento dei segnali provenienti dai giroscopi
• Ottima stabilita’ rispetto a sollecitazioni termiche in termini di bias e sensitivita’
• Filtro passa basso programmabile
• Ampio spettro di tensione di alimentazione sostenute (2.1V -3.6V)
• Comunicazione di interfaccia seriale I2C
Quando un giroscopio ruota attorno ad un asse sensibile, per effetto dell’effetto di Coriolis
si ottiene una deflessione captata da un pickoff capacitivo. Il segnale risultante viene ampli-
ficato, demodulato e filtrato in modo da produrre un valore di tensione proporzionale alla
velocita’ angolare. Questo valore viene digitalizzato attraverso i convertitori analogici-digitali.
L’output rate degli ADC e’ programmabile da un massimo di 8000 campioni al secondo fi-
no a 3.9 campioni al secondo, mentre un’ampia scelta di filtri passa basso e’ direttamente
selezionabile dall’utente in modo da poter usufruire di valori diversi di banda passante.
Sebbene il dispositivo consenta diverse soluzioni, si e’ scelto di utilizzare la sorgente di
clock interno; attraverso un’opportuna configurazione dei registri interni si e’ optato per un
campionamento interno a 8KHz. I dati campionati sono quindi oggetto di filtraggio e di un
successivo downsampling per effetto del quale i dati vengono forniti, tramite comunicazione
seriale, al microprocessore ad una frequenza di 1KHz in accordo alla seguente formulazione
Fsample = Finternal/(divider + 1)
con
Finternal = 8Khz
divider = 7
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Figura 3.13: Dipendenza tra il parametro DLPF_CFG e la frequenza di campionamento
interna
La frequenza interna viene settata attraverso il parametro DLPF_CFG che peraltro de-
termina il tipo di filtro passa basso utilizzato come evidenziato dalle Figure 3.13 e 3.14.
Figura 3.14: Dipendenza tra il parametro DLPF_CFG e la banda passante del sensore
E’ evidente come la scelta effettuata riguardo al parametro DLPF_CFG consente di ot-
tenere il valore di banda passante piu’ alto disponibile con un vantaggio, rispetto alle altre
configurazioni, in termini di fase da non sottovalutare nell’ottica di rendere il nostro sistema
il piu’ veloce possibile nella reiezione dei disturbi angolari sugli assi sensibili. Si osservi che
l’eventuale presenza di un controllo in posizione potrebbe permettere di rilassare le specifiche
sulla banda passante dell’intero sistema in quanto errori di posizione accumulati in seguito ad
una reiezione piu’ lenta del disturbo di velocita’ potrebbero essere prontamente compensati
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a differenza di quanto accade nel controllo con riferimento in velocita’ in cui il disturbo deve
essere compensato il prima possibile onde evitare grandi (ed incorreggibili) errori in posizione.
In tal senso colli di bottiglia all’interno dell’anello di controllo sono da evitare, oltre che per
note questioni legate alla stabilita’ del sistema retroazionato, anche per la corretta risoluzione
del problema di stabilizzazione e per le inerenti specifiche di performance.
Al fine di effettuare simulazioni della piattaforma stabilizzata che siano sufficientemen-
te corrispondenti con il comportamento di un dispositivo reale e’ necessario effettuare una
modellazione del sensore giroscopico di misura, definendo uno schema a blocchi che ne ripro-
duca in maniera piu’ fedele possibile la dinamica, i tempi di ritardo e le varie componenti
di rumore. Non fornendo il datasheet alcuna informazione numerica sulla banda passante o
sulla frequenza di cut-off relativa al filtro passa basso che possano aiutare la modellazione
si e’ sfruttato unicamente il feedback visivo fornito dai grafici di Figura 3.14, ottenendo la
seguente funzione di trasferimento
H(s) =
ω2n
s2 + 2ξωns+ ω2n
· 1
τhfs+ 1
(3.2)
in cui il primo rapporto nella RHS e’ un filtro di Butterworth del secondo ordine con ωn =
200 · 2pi (avendo individuato in 200Hz la frequenza in corrispondenza della quale il filtro
interno al sensore taglia l’asse a 0dB) e ξ = 0.3, mentre il secondo termine replica il cambio
di pendenza riscontrabile in Figura 3.14 intorno ai 1500Hz, per cui τhf = 1/(1500 · 2pi).
Figure 3.15: Diagrammi di modulo e fase di H(s)
Per quanto concerne invece la modellazione del disturbo sono stati eseguiti delle registra-
zioni della velocita’ angolare a sistema non sollecitato in modo da poter dedurre in maniera
molto semplice le caratteristiche stocastiche del rumore di misura. Essendo il sistema fornito
di una procedura di calibrazione dei giroscopi avente come obiettivo l’eliminazione dei bias
di misura, si e’ deciso di utlizzare come modello di rumore un processo ergodico stocastico
gaussiano a valor medio nullo e varianza σ.
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L’unico parametro che bisogna identificare e’ dunque la varianza. In Figura 3.16 viene
illustrato un record effettuato nelle condizioni sopra descritte
Figura 3.16: Noise record
La varianza viene stimata eseguendo una media campionaria degli scarti quadratici medi
( in verita’, essendo il processo a media nulla, gli scarti quadratici centrati rispetto al valor
medio coincidono con il quadrato del valore campionato), mentre per l’inizializzazione del
blocchetto Simulink, adibito alla riproduzione quanto piu’ fedele possibile del processo sto-
castico, si richiede il Noise Power definito come varianza campionaria scalata dal tempo di
campionamento.
3.2.4 Microcontrollore
3.2.4.1 Caratteristiche generali
I dati ricevuti dall’unita’ inerziale vengono collezionati dal microprocessore cui compete la
realizzazione dell’algoritmo di controllo. Si osservi che a questo livello divengono importanti
considerazioni relative alla frequenza di lavoro, operazioni di condizionamento (calibrazione
giroscopi, de-bias, filtraggio dati) e implementazione discreta del controllore.
3.2.4.2 Soluzione adottata
L’organo computazionale utilizzato e che chiude la disamina sulle componenti dell’intero siste-
ma e’ l’unita’ F28335 della Texas Instruments. L’implementazione dell’algoritmo di controllo
e la generazione dei segnali in ingresso all’integrato L6234 e’ stata facilitata dall’utilizzo di li-
brerie che hanno permesso di spostare la questione della programmazione del microprocessore
ad un livello piu’ alto, avvalendoci della praticita’ grafica di Simulink.
I registri dei moduli PWM del microprocessore sono stati inizializzati in modo tale da
settare una frequenza dell’onda triangolare portante pari a circa 50 KHz. Il segnale modulante
interagisce con la portante generando cosi’ un segnale modulato in ampiezza simmetrico
rispetto al vertice del triangolo relativo ad un periodo dell’onda portante. In uscita dai tre
moduli PWM vi sono segnali ottenuti dall’interazione di diversi segnali modulanti e tre onde
triangolari sincronizzate.
Per l’ottenimento di siffatta modalita’ operativa si fa riferimento alla seguente formula
relativa alla modalita’ di conteggio Up-Down
PWMperiod = 2 ∗ TBPRD ∗ TTBCLK
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dove TBRPRD rappresenta il mezzo periodo del segnale portante, ovvero quel valore scritto
nel registro di conteggio del modulo PWM della Texas Instruments. Tale grandezza e’ espressa
in cicli di clock ed e’ moltiplicato per la durata in secondi di un ciclo di clock. Si osservi
che TTBCLK e’ un valore che puo’ essere ridimensionato attraverso prescaler che, nel nostro
caso, e’ stato settato pari ad 1; cio’ ci porta a considerare la frequenza di lavoro interna del
microprocessore pari a 150Mhz e di riflesso un valore di TBPRD pari a 1600 cicli di clock,
per ottenere la frequenza di switching desiderata di circa 50 Khz.
Il driver di potenza richiede tre segnali PWM. Il microcontrollore e’ stato configurato in
maniera tale da gestire indipendentemente tre moduli PWM (ePWMA, ePWMB, ePWMC)
ciascuno dei quli riceve in ingresso un segnale modulante generato dalla risoluzione di tre
funzioni sinusoidali in corrispondenza del segnale di controllo. Le tre funzioni seno sono
sfasate di 120 gradi, traslate in modo da assumere solo valori maggiori di zero e scalate di un
fattore corrispondente al massimo duty cycle (15%) del segnale modulato.
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4.1 Introduzione alla tecnica
Come diffusamente spiegato in 3.2.1 negli azionamenti brushless gli avvolgimenti di stato-
re sono alimentati da valori di tensione ad andamento sinusoidale sfasati di 2pi/3 impressi
attraverso l’inverter VSI-PWM. Come risultato di questa sollecitazione si ottiene un campo
magnetico rotante con pulsazione dipendente dalla velocità di rotazione della terna di fasori
in ingresso e dal numero di coppie polari disposte su rotore. L’idea alla base del controllo
prende piede dalle considerazioni appena effettuate: l’eccitazione delle tre fasi e la conse-
guente rotazione del vettore rappresentante il flusso magnetico rotorico suggerisce, in teoria,
la possibilità di variare con continuità la posizione spaziale di suddetto vettore. Disponendo
di una mappa di seni opportunamente sfasati di 2pi/3, andando ad indicizzare questa terna,
saremo in grado di imporre la posizione angolare assoluta del vettore rappresentante il campo
magnetico statorico. Si osservi che nel caso in discussione, la presenza di un disturbo angola-
re nelle direzioni sensibili della struttura multigimbal rispetto al problema di stabilizzazione
inerziale, provoca una variazione meccanicamente indotta del vettore rappresentante il flusso
magnetico statorico. L’obiettivo del controllo sarà quindi quello di riportare il vettore nella
posizione precedente con azione rapida, poco smorzata ed errore nullo in maniera tale da
annullare la dinamica di inseguimento del vettore rappresentate il flusso magnetico rotorico
dovuta all’attrazione di poli eteronomi che governa il principio di funzionamento del motore.
A rigore la “posizione precedente” rappresenta la posizione di inizio esperimento in corrispon-
denza della quale i due vettori sono allineati e sovrapposti nonché identificativa della posizione
inerziale della piattaforma che si intende stabilizzare. Ovviamente un solo controllo con rife-
rimento in velocita’ non puo’ riportare il vettore nella posizione precedente: l’obiettivo sara’
dunque quello di compensare il piu’ velocemente possibile il disturbo angolare afferente sullo
statore. Risulta cruciale a questo punto rivolgere l’attenzione alle modalità con cui il sistema
motore reagisce a variazioni indotte dell’angolo del vettore rappresentante il flusso magnetico
statorico in termini di velocità angolari rotoriche. Gli sforzi indirizzati nella ricerca di una
funzione di trasferimento che descriva la dinamica del sistema sono dunque essenziali al fine
di sintetizzare una metodologia di controllo, basata su modello identificato, per la reiezione
del disturbo.
4.2 Identificazione
Sulla scorta di quanto affermato nella sottosezione precedente risulta ovvio l’interesse ver-
so l’identificazione della risposta in frequenza della funzione di trasferimento tra la posizione
angolare del vettore rappresentante il flusso magnetico statorico (in ingresso un angolo elettri-
co) e la velocità angolare del rotore (ovvero la velocità angolare meccanica della piattaforma
solidale al rotore).
Allo scopo di effettuare una buona modellazione della funzione di trasferimento tra an-
golo elettrico e velocità angolare meccanica è ragionevole lasciarsi guidare da considerazioni
caratterizzate da un certo substrato fisico; determiniamo quindi le relazioni fra variabili e
parametri del sistema facendo riferimento a leggi fisiche con approssimazione adeguata agli
obiettivi di analisi. Nello specifico si assume che il motore risponda a variazioni a gradino
della posizione spaziale del vettore flusso magnetico come un sistema del secondo ordine:
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Figura 4.1: ω rappresenta la velocita’ angolare elettrica del rotore a seguito di uno
spostamento a gradino del campo statorico
si ipotizza che il vettore rappresentante il flusso magnetico rotorico segua il vettore flusso
magnetico statorico per effetto di una coppia proporzionale alla discrepanza angolare tra i
due vettori e uno smorzamento dovuto ad inevitabili perdite proporzionali alla velocità di
rotazione relativa dei due campi. E’ immediato notare come si stiano di fatto mutuando
le caratteristiche dinamiche di un sistema massa-molla-smorzatore. Dividendo per l’inerzia
riportata all’albero del motore si ottiene la coppia agente sul rotore. La Figura 4.1 offre una
visione semplificata del modello.
Tenendo presente che siamo alla ricerca di una relazione tra angolo elettrico imposto e
velocita’ angola meccanica misurata all’asse, la formulazione completa della funzione di tra-
sferimento da identificare necessitera’ anche di un parametro costante Kp rappresentante il
fattore di riduzione del sistema. A tal proposito si ricorda la dualita’ riscontrabile tra il nu-
mero di coppia polari rotoriche e l’accoppiamento ideale meccanico a ruote dentate che funge
da riduttore. Sebbene l’intuizione suggerisca di forzare in sede di identificazione un valore
del parametro Kp pari a 1/7 si deve tenere bene a mente come questo sia un valore di regime
valido per un funzionamento ordinario dell’azionamento brushless. In questo contesto tale
assunzione perde dunque di validita’ e verra’ lasciato come parametro libero da identificare.
La funzione di trasferimento tracciata da quest’analisi propedeutica alla procedura di
identificazione propriamente detta e’ la seguente
ωmecc(s)
α(s)
=
Kpks
Js2 +Bs+ k
(4.1)
Si osservi che un sistema di questo tipo non e’ identificabile [6] in quanto valori differenti del
parametro k, unite a corrispondenti variazioni degli altri parametri, consentono di ottenere
una descrizione del tutto equivalente del legame ingresso uscita.
Dividendo numeratore e denominatore per k si ottiene la seguente equivalente formulazione
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ωmecc(s)
α(s)
=
Kps
J
k s
2 + Bk s+ 1
=
Kps
J˜s2 + B˜s+ 1
(4.2)
identificabile nei parametri Kp,J˜ e B˜. Il corrispondente schema a blocchi è il seguente
Figura 4.2: Schema a blocchi del sistema da identificare e rappresentativo della dinamica
caratteristica del motore brushless
E’ doveroso a questo punto contestualizzare le considerazioni precedenti al problema in
esame evidenziando l’influenza della variazione della posizione angolare del flusso magnetico
statorico, ragionevolmente associabile a movimenti angolari del veicolo sul quale è solidamente
ancorata la struttura a giunti cardanici, rappresentandolo nel diagramma come un disturbo di
velocità. Lo schema a blocchi rappresentativo della fisica del sistema identificato sarà dunque
il seguente:
Figura 4.3: Schema a blocchi del sistema rappresentativo della dinamica caratteristica del
motore brushless con velocita’ angolare di statore (elemento solidale al veicolo)
entrante nello schema come un disturbo
Si osservi che l’intento dell’identificazione è quello di trovare quel valore dei parametri per
cui la funzione di trasferimento nella forma imposta aderisce meglio alle sequenze di ingres-
so/uscita ottenute dagli esperimenti; si osservi altresì che gli esperimenti condotti forzano la
variazione spaziale del vettore flusso statorico e che l’individuazione dei parametri è prope-
deutica alla sintesi di un opportuno controllore che garantisca che la funzione di trasferimento
tra disturbo e velocità di rotazione inerziale del rotore sia piccola in modulo per una vasta
banda frequenziale, con particolare attenzione a quelle frequenze all’interno del quale sono
riconducibili i disturbi tipici che interessano questo tipo di applicazione.
Considerando infine che l’identificazione e’ stata condotta in assenza di disturbo, risulta
chiaro il perché non ci si possa affidare semplicemente ad una procedura che coinvolga nella
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risoluzione del problema di identificazione una struttura di tipo black-box, visto che ancor
più che alla funzione di trasferimento siamo interessati ai relativi parametri che ci consentono
di dimensionare, anche se in maniera approssimata, la funzione di trasferimento tra disturbo
e velocità inerziale fondamentale per i nostri scopi e utile a quantificare le prestazioni del
sistema controllato.
4.2.1 Scelta del segnale d’ingresso
Le conoscenze a priori sui parametri, che potrebbero veicolare adeguatamente l‘identificazione,
sono ridotte il che ci porta a tenere un approccio cautelativo nella scelta del segnale d’ingres-
so. L’identificazione d’altra parte è un processo iterativo quindi adotteremo in prima istanza
un segnale d’ingresso che ci consenta di trarre informazioni qualitative ancorché quantitative
sul sistema dinamico in esame. Questo ci permetterà di specializzare il contenuto frequenziale
di un successivo segnale d’ingresso.
Come primo segnale si utilizza un’onda quadra di periodo 4 secondi e si esegue un’analisi
off-line per individuare la distribuzione del contributo energetico in frequenza del segnale
stesso. Per essere il più possibile congruenti con l’esperimento reale si considera anche in
sede analitica un segnale troncato e campionato alla stessa frequenza di sampling dell’unità
di acquisizione dei dati. Tramite la Fast Fourier Transform è possibile giungere ad una stima
naturale dello spettro del segnale. Di seguito i risultati:
Figura 4.4: Onda quadra in ingresso al sistema
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Figura 4.5: Periodogramma onda quadra
Dai grafici si evincono le frequenze sollecitate dall’ingresso: era facile attendersi un grafico
di questo tipo considerando che un’onda quadra è ottenibile come somma di infinite sinusoidi
di frequenza di multipla di quella fondamentale. Eccitiamo a questo punto il nostro sistema
reale ed effettuiamo l’acquisizione del segnale d’uscita attraverso un sensore giroscopico mu-
nito di modulo di de-bias. La sequenza di dati ottenuta con campionamento a 100 HZ è la
seguente.
Figura 4.6: Sequenze input/output
L’analisi qualitativa della risposta del sistema in termini di velocità angolare del rotore
permette alcune rapide considerazioni:
• il sistema è oscillatorio smorzato e ciò restituisce validità all’anelito di ricercare una
funzione di trasferimento del second’ordine che descriva in maniera semplificata la
dinamica
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Figura 4.7: Risposta a gradino del sistema; le oscillazioni relative alla velocita’ angolare re-
gistrata non sono equispaziate. L’asse delle ascisse e’ indicizzato dal numero di
samples.
• l’analisi particolareggiata della risposta a gradino evidenzia un chiaro atteggiamento
non lineare secondo cui al diminuire dell’ampiezza della velocità di rotazione del rotore
aumenta la frequenza di oscillazione (Figura 4.7)
Riguardo al secondo punto si evidenzierà nel seguito come il sistema sia tanto più vicino
ad approssimazioni lineari quanto maggiore è la pulsazione del segnale d’ingresso.
Per l’identificazione si definisce il seguente funzionale di costo.
JN =
1
N
N∑
i
ε(i)2 (4.3)
Dove N rappresenta il numero di campioni e ε(i) e’ l’errore di predizione in corrispondenza
dell’i-esimo campione e pari ay(i)− yˆ(i).
Il modello in forma di predizione ha come ingressi i segnali u(·) e y(·) che supporremo essere
processi stocastici stazionari. Dato che e’ stabile, anche la sua uscita, yˆ(·) sara’ (a regime) un
processo stazionario in quanto e’ noto che un sistema dinamico lineare stabile alimentato da
un processo stazionario produce un’uscita di regime che e’ a sua volta un processo stazionario.
Percio’, l’errore di predizione ε(·) = y(·)− yˆ(·), in quanto differenza tra processi stazionari,
avra’ anch’esso le caratteristiche di un processo stazionario. Anche la sequenza dei quadrati
ε(·)2, sara’ percio’ un processo stazionario. In quest’ottica la quantita’ 4.3 appare come
il valor medio campionario di un processo che e’ stazionario; ci si aspetta percio’, che, a
meno di poco probabili anomalie, tale quantita’ di tipo campionario tenda asintoticamente
al corrispettivo probabilistico, tenda cio’ al valore atteso E
[
ε(·)2]. Si noti che, grazie alla
stazionarieta’, E
[
ε(t)2
]
e’ indipendente da t.
Poniamo:
J¯ = E
[
ε(t)2
]
(4.4)
Cosi’ come la 4.3 dipende dal vettore dei parametri del modello (θ = [ Kp J˜ B˜ ]), oltre
che dal numero N di dati, anche la 4.4 sara’ funzione di θ. Lo stimatore ottimo con N dati, a
cui e’ associato il vettore dei parametri θˆN , si ottiene dal minimo della 4.3. Se la convergenza
di Jn a J¯ ha luogo in modo sufficientemente regolare, accade allora che anche il punto di
45
4 Strategia di controllo
minimo di JN tende al punto di minimo di J¯ . Piu’ in generale, poiche’ J¯ puo’ avere piu’
punti di minimo, indicando con
∆ = {υ¯| J¯(θ¯) ≤ J¯(θ), ∀θ ∈ Θ }
l’insieme dei punti di minimo ci si aspetta che
θˆN → ∆
Naturalmente, se ∆ si riduce ad un unico punto θ¯, allora si potra’ concludere che
θˆN → θ¯
Questo e’ il tipo di considerazioni attraverso cui si perviene a molti risultati di convergenza
dei metodi di identificazione. E’ doverso precisare che il meccanismo di generazione dei
dati non appartiene alla famiglia di modelli che si e’ deciso di utilizzare per descrivere il
comportamento dinamico del motore brushless: in tal caso i modelli definiti dall’insieme ∆
dei valori dei parametri sono i migliori approssimanti del vero meccanismo di generazione
dei dati all’interno della prescelta famiglia di modelli. In sostanza il metodo fornisce il
modello piu’ vicino al modello reale: la stima converge al valore dei parametri corrispondenti
al modello a minima distanza dal sistema vero, secondo la misura di distanza fra modelli
considerata (nello specifico la norma euclidea).
La risoluzione del problema di identificazione attraverso minimizzazione della stima del-
l’errore di predizione restituisce la seguente funzione di trasferimento
Gplant1(s) =
0.1161s
0.003298s2 + 0.02046s+ 1
con cifra di merito pari a 0.0282881 e Final Prediction Error1 uguale a 0.0283312.
Di seguito viene proposto un particolare della sequenza dati per metter in evidenza la
qualita’ del fitting pari al 58.33%
E’ possibile constatare come la dinamica non lineare sia impossibile da catturare e che
rappresenta la maggior fonte di errore.
In Figura 4.9 diagrammi di Bode associati alla funzione di trasferimento identificata
Siamo in grado a questo punto di specializzare il contenuto frequenziale del segnale d’in-
gresso in modo da andare a sollecitare quelle frequenze in cui i diagrammi di modulo e fase
sono sensibili alle variazioni dei parametri. Si sceglie dunque un segnale d’ingresso risultante
dalla combinazione di piu’ caratteristiche dei segnali tipicamente utilizzati nelle procedure di
identificazione. La sequenza d’ingresso
u(k) = A · sin(fs · 2pi ·mod(k, Tp) + ((fe · 2pi − fs · 2pi) ·mod(k, Tp)2)/(2Tp))
con
A = 0.5 (rad)
fe = 10 (Hz)
fs = 1 (Hz)
Tp = 10 (sec)
1Stima statistica della varianza dell’errore di predizione che si otterrebbe col modello θˆN della stessa
complessità su un nuovo insieme di dati[13]
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Figura 4.8: In blu la velocita’ misurata, in rosso la velocita’ stimata in occorrenza della stessa
sequenza d’ingresso
Figura 4.9: Risposta in frequenza in termini di modulo e fase di Gplant1
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Figura 4.10: Ciclo finito di sweeping sinusoids
dove si e’ indicato con A l’ampiezza del segnale corrispondente al valore di angolo elettrico
imposto al vettore spaziale di flusso magnetico statorico, fe la frequenza finale del segnale, fs
la frequenza iniziale, Tp la lunghezza del periodo espressa in secondi, e’ mostrata in Figura
4.10 e’ una sequenza ripetuta di segnali sinusoidali, la cui pulsazione cresce linearmente con
il tempo (sweeping sinusoids), troncati. Mentre la caratteristica di periodicita’ consente, di
fatto, di effettuare una media tra campioni distanti valori multipli del periodo, la tipologia
particolare del segnale rende molto semplice selezionare il range frequenziale all’interno del
quale che s’intende ispezionare il comportamento dinamico del sistema.
La densita’ spettrale di potenza, stimata attraverso periodogramma e’ quella mostrata in
Figura 4.11 in cui e’ evidente come il segnale vada ad eccitare il sistema nel campo frequenziale
compreso tra 1 e 10 Hz.
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Figura 4.11: Periodogramma
Figura 4.12: Sequenza input/output relativa al caso d’utilizzo della sweeping sinuosoid
La collezione dei delle sequenze input/output (Figura 4.12) viene utilizzata per la mini-
mizzazione del funzionale di costo ottenendo la seguente funzione di trasferimento
Gplant2(s) =
0.0622s
0.003191s2 + 0.01383s+ 1
caratterizzata da JN (θˆN ) = 0.0239475 e FPE = 0.0239776, entrambi minori dei valori
raggiunti precedentemente e piu’ elevate percentuali di fitting.
Tuttavia si e’ osservato come l’interpolazione sia condizionata dall’atteggiamento non li-
neare riscontrato a piu’ basse frequenze il che porta a sottostimare il guadagno della funzione
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Figura 4.13: Comparazione tra dati simulati e dati reali
Figura 4.14: Dettaglio fitting
di trasferimento che in corrispondenza di valori elevati di pulsazione presenta un segnale di
ampiezza inferiore rispetto alla controparte reale. Forzando valori di guadagno piu’ elevati
nella procedura di identificazione si e’ fatto in modo di ottenere un risultato maggiormente
aderente alla risposta del sistema reale in quella banda frequenziale in cui supponiamo risieda
il punto di lavoro del sistema da controllare. La piattaforma che si intende stabilizzare, in-
fatti, in presenza di disturbi angolari, sara’ soggetta ad un’azione di controllo inerentemente
dotata di componenti ad alta frequenza per la particolare tipologia di controllo adottata, in
quanto un’azione rapida ed efficace del controllore rappresenta la priorita’ per una ISP. Il
risultato ritenuto migliore ed ottenuto a seguito di vari esperimenti e’ il seguente
Gplant3(s) =
0.092s
0.003225s2 + 0.02179s+ 1
A corredo sono mostrate le Figure 4.13,4.14,4.15, che testimoniano la bonta’ del fitting.
4.2.2 Validazione
La qualita’ dell’identificazione e la scelta della funzione di trasferimento da adottare per
concretizzare il design di un controllore, viene discussa in questa sezione attraverso l’analisi
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Figura 4.15: Dettaglio fitting
dei residui, la cross-validazione ed una test volto a confrontare i risultati reali e simulati di
una retroazione puramente proporzionale che sposti i poli del sistema sull’asse reale.
4.2.2.1 Analisi dei residui
Un ruolo importante nel contesto della validazione dei modelli e’ svolto dagli errori di predi-
zione (detti anche residui di predizione):
ε(t, θˆN ) = y(t)−yˆ(t)
Informalmente, i residui rappresentano quella parte dei dati che il modello non e’ in grado
di riprodurre, per cui valutare le loro proprieta’ statistiche puo’ fornire una utile indicazione
sulla qualita’ del modello. In particolare, si considerano le seguenti grandezze:
Rˆεu(τ) =
1
N−τ
∑N−τ
t=i ε(t+ τ)u(t) −M ≤ τ ≤M
Rˆε(τ) =
1
N−τ
∑N−τ
t=i ε(t+ τ)ε(t) 1 ≤ τ ≤M
dove M e’ un intero maggiore di 1 e tipicamente M  N−τ. Ovviamente, Rˆεu(τ) e Rˆε(τ)
rappresentano rispettivamente una stima della funzione di covarianza incrociata fra ε ed u,
e della funzione di covarianza dei residui ε. Intuitivamente, entrambe le precedenti quantita’
devono essere “piccole”, per i seguenti motivi.
• Il residuo di predizione non deve dipendere dal particolare set di dati impiegato. In
particolare, non deve essere correlato con l’ingresso, altrimenti la qualita’ del modello
potrebbe cambiare con ingressi differenti. Per questo occorre che i valori Rˆεu(τ) siano
piccoli. Un altro modo per giustificare tale requisito e’ il seguente. Se c’e’ dipendenza
tra ε e u, allora c’e’ un contributo sull’uscita y che deriva dall’ingresso u e che non e’
stato spiegato dal modello identificato. Quindi il modello puo’ essere migliorato.
• Se i residui di predizione sono tra loro correlati, allora una parte di ε(t) avrebbe potuto
essere prevista sulla base dei t−1 dati disponibili fino all’istante precedente. Anche in
questo caso quindi il modello puo’ essere migliorato.
Ancor prima di valutare analiticamente le funzioni di cross correlazione e’ possibile sbilanciarsi
sulla presenza di valori per queste quantita’ anche significativamente fuori dall’intervallo di
confidenza. Ovviamente cio’ e’ dovuto alle non linearita’ emerse in fase di analisi dei dati.
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Rispetto alla funzione di trasferimento Gplant1 l’analisi dei residui ha condotto ai grafici
illustrati di seguito:
Figura 4.16: Funzione di autocorrelazione dei residui
Figura 4.17: Funzione di crosscorrelazione tra residui e valori del segnale ingresso
Per Gplant3 , invece, di ottiene
Figura 4.18: Funzione di crosscorrelazione tra residui e valori del segnale ingresso
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Figura 4.19: Funzione di crosscorrelazione tra residui e valori del segnale ingresso
In entrambi i casi, per facilitare la lettura dei grafici, e’ stata riportata solo una porzio-
ne dei valori risultanti dall’analisi di correlazione giacche’ avendo utilizzato segnali periodici
l’andamento delle funzioni di auto e crosscorrelazione e’ esso stesso periodico; come anti-
cipato l’analisi denuncia la presenza di dinamiche (non lineari) non modellate o, in altre
parole, informazioni inesplicate. Tuttavia si rinuncia a complicare la famiglia di modelli
candidata, dato che continuando a lavorare nell’alveo delle funzioni lineare la situazioni mi-
gliorerebbe in maniera poco significativa, ne’ tanto meno ha senso sposare l’idea di eseguire
un’identificazione non lineare in quanto cio’ comporterebbe un discostamento sensibile dalle
assunzioni fisiche elaborate e di cui abbiamo bisogno per contestualizzare il problema relativo
alla stabilizzazione inerziale (Figura 4.3).
L’analisi condotta testimonia la capacita’ di Gplant3 di mantenersi con maggiore costanza
e piu’ ampio margine all’interno dell’intervallo di confidenza del 99% evidenziato dalla banda
di colore giallo.
4.2.2.2 Confronto su dati diversi
Una tipica misura della qualita’ del modello identificato e’ data dalla capacita’ di riprodurre
set di dati differenti da quello usato per la stima dei parametri. Infatti, un modello non
viene identificato per riprodurre dati ZN = {y(1), u(1), y(2), u(2)...y(N), u(N)} utilizzati
nella procedura di identificazione, ma perche’ sia rappresentativo del comportamento del
sistema in diverse condizioni di funzionamento (ad esempio, per un segnale di ingresso diverso
da quello presente nei dati ZN ). Se si desidera confrontare modelli differentemente interpolati,
utilizzando dati diversi da quelli usati per identificare i modelli stessi, si puo’ procedere nel
modo seguente. In primo luogo, la teoria suggerisce di dividere i dati di cui si dispone in due
sottoinsiemi:
• ZN1 = {y1(1), u1(1), y1(2), u1(2)...y1(N), u1(N)}: dati di identificazione;
• ZM2 = {y2(1), u2(1), y2(2), u2(2)...y2(M), u2(M)}: dati di validazione.
I dati di identificazione vengono quindi utilizzati per la stima dei parametri θ, secondo la
tecnica di identificazione parametrica prescelta. Per evidenziare la dipendenza dai dati di
identificazione, si denoti il vettore dei parametri ottenuto come θN (ZN1 ). Infine, si utilizzi
come criterio quantitativo per la valutazione della qualita’ del modello un funzionale basato
sui dati di validazione ZM2 .
Nel caso d’interesse il confronto e’ stato effettuato valutando l’aderenza di Gplant1 ai da-
ti utilizzati per identificare Gplant3, e viceversa. In aggiunta entrambe sono state valutate
rispetto ad un set di dati ottenuto dalla registrazione campionata dei dati d’uscita in cor-
rispondenza di un segnale d’ingresso costituito da un’onda quadra di ampiezza unitaria e
frequenza 10 Hz.
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Di seguito sono riportati i vari grafici risultanti; in calce ad ogni figura viene fornita una
breve descrizione e dettagli sulle percentuali di fitting.
Figura 4.20: In verde Gplant1 (fit: 39.18%); in rosso Gplant3 (fit: 60%); in blu i valori di
velocita’ angolari misurati in corrispondenza di un ciclo finito di sinusoidi di
pulsazioni crescente col tempo in ingresso.
Figura 4.21: In verde Gplant1 (fit: 58.33%); in rosso Gplant3 (fit: 52.99%); in blu i valori di
velocita’ angolari misurati in corrispondenza di un’onda quadra di periodo 0.1
secondi in ingresso.
54
4 Strategia di controllo
Figura 4.22: In verde Gplant1 (fit: 52.49%); in rosso Gplant3 (fit: 54.09%); in blu i valori di
velocita’ angolari misurati in corrispondenza di un’onda quadra di periodo 0.1
secondi in ingresso.
Il confronto evidenzia la capacita’ di Gplant3 di fornire buone indicazioni sul comportamento
dinamico del sistema in differenti condizioni operative.
4.2.2.3 Assegnamento dei poli
Concentriamo ulteriori sforzi di validazione unicamente su Gplant3 la quale fino ad ora ha
dimostrato le migliori performance. Tale funzione di trasferimento presenta uno zero nell’o-
rigine ed una coppia di poli complessi coniugati; dall’analisi del luogo delle radici possiamo
dedurre il valore del compensatore proporzionale k interno all’anello di controllo che ricon-
duce i poli complessi coniugati del sistema in anello aperto ad una coppia di poli reali e
coincidenti, nel punto in cui i rami del luogo si ricongiungono al semiasse negativo (Figura
4.23).
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Figura 4.23: Luogo delle radici
Lo schema simulativo e’ quello mostrato in Figura 4.24 in cui il sistema retroazionato viene
sollecitato da un onda quadra di ampiezza unitaria e periodo pari a 4 secondi.
Figura 4.24: Schema a blocchi propedeutico alla validazione in ciclo chiuso
Avvalendoci del supporto di SISOTOOL di MATLAB tale valore e’ celermente indivi-
duato ed e’ pari a 1.59.
A questo punto non resta che confrontare i risultati di simulazione e quelli reali della
risposta a gradino del sistema retroazionato. Sono stati condotti diversi test sul sistema reale
differenziando l’uno dall’altro attraverso un diverso posizionamento della base di legno solidale
al rotore; risulta evidente come una posizione iniziale diversa del rotore comporti dinamiche
anche sensibilmente diverse. Questo comportamento e’ ragionevolmente associabile a modi
propri del sistema (anche non lineari) non individuati la cui dinamica evolve diversamente al
variare della posizione iniziale. In tal senso assume un ruolo decisivo la riluttanza variabile nel
traferro: si tenga presente infatti che la presenza dello zero nell’origine e quindi l’annullamento
a regime della velocita’ angolare fa entrare in gioco considerazioni legate al principio di minima
riluttanza in base al quale in un circuito magnetico con una parte mobile una posizione di
minima riluttanza costituisce una posizione di equilibrio stabile. Come risultato il rotore
e’ indotto dal flusso magnetico a mantenere una posizione angolare tale da minimizzare la
riluttanza del suo percorso. Questo fenomeno, peraltro, si aggiunge ad un altro aspetto
fortemente legato alle condizioni iniziali ovvero la tensione esercitata dai fili elettrici che
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veicolano il segnale di velocita’ angolare registrato dai giroscopi al microcontrollore sulla
base di legno. In Figura 4.25 e’ mostrata una porzione delle sequenze temporali registrate
sovrapposte al segnale ottenuto da simulazione (quest’ultimo in nero).
Figura 4.25: Confronto tra dati misurati e simulati del sistema retroazionato
Al netto di dinamiche volutamente non modellate si evince come il sistema fornisca una
buona rappresentazione del sistema reale, in particolare e’ doveroso sottolineare come tempo
di assestamento e guadagno del sistema siano stati replicati con sufficiente accuratezza. I test
condotti permettono di affermare il buon esito della procedura di identificazione parametrica
e autorizza una certa fiducia nella sintesi di un controllore basato sul modello identificato.
Peraltro nel corso della trattazione continueranno, dove opportuno, i confronti tra i risultati
ottenuti in simulazione e quelli ottenuti nella realta’ in modo da corroborare la validita’ del
metodo. Per concludere si riporta un grafico che mostra con maggiore dettaglio l’esito delle
prove.
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Figura 4.26: Confronto tra dati misurati e simulati del sistema retroazionato
4.3 Schema Simulink
Si giunge alla determinazione del seguente schema a blocchi sulla base del quale viene portato
a termine il design del controllore.
Figura 4.27: Schema a blocchi del sistema controllato
E’ bene notare che, coerentemente con quanto esposto in precedenza, l’inerzia e il fattore
di smorzamento sono entrambi divisi per k e quindi riproposti all’interno dello schema con la
tilde, senza soluzione di continuita’ con la terminologia utilizzata in 4.2.
La componente di velocita’ angolare del veicolo diretta come l’asse di rotazione del motore,
che rientra nello schema per via dell’accoppiamento ad incastro tra statore e carcassa del
veicolo, fa si che si debba considerare la velocita’ relativa (ωr − ωs) per determinare l’entita’
dello smorzamento e che, similmente, la coppia generata dall’azionamento sara’ proporzionale
alla differenza tra l’angolo di riferimento generato dal controllore e la posizione relativa tra
vettore di flusso statorico e rotorico.
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In questa sezione verra’ discusso il dimensionamento del controllore in accordo a quelle che
saranno le specifiche di performance per la ISP.
5.1 Specifiche di progetto
Ci apprestiamo a considerazioni di carattere qualitativo ancorche’ quantitivo, utili a delineare
le linee guide per la sintesi del controllore.
La prima proprieta’ di cui deve avvalersi il sistema e’ la capacita’ di annullare l’errore a
transitorio esaurito quando il sistema di controllo di Figura 4.27 e’ sottoposto ad un disturbo
ωs a scalino. E’ noto che, sotto le ipotesi di asintotica stabilita’, l’effetto del disturbo tende
ad annullarsi asintoticamente se la funzione d’anello contiene al suo interno una variabile di
Laplace uguale a quella del disturbo, indipendentemente da eventuali incertezza sulla funzione
G(s) (Gplant3(s) nel nostro caso) del sistema da controllare, purche’ ovviamente tali da non
pregiudicare l’asintotica stabilita’ in anello chiuso. Si parla in tal caso di reiezione robusta
del disturbo a scalino. Fuori dal rigore matematico si capisce bene l’esigenza di una specifica
di questo tipo: e’ certamente inaccettabile che in corrispondenza di una velocita’ angolare
costante del veicolo, la nostra piattaforma presenti una velocita’ angolare residua non nulla; si
fara’ attenzione inoltre affinche’ la funzione di trasferimento tra disturbo di statore e velocita’
angolare inerziale di rotore sia tale per cui sia possibile ottenere un’ attenuazione significativa
del disturbo a quelle frequenze in cui e’ ragionevole collocare il contributo frequenziale dei
movimenti caratteristici di un veicolo come un Quadrotor.
Come discusso in 1.1 un ruolo molto importante nell’economia della stabilizzazione e’ gioca-
to dalla banda passante del sistema in ciclo chiuso, approssimabile con la frequenza di cut-off
(ωc) della funzione d’anello. Nel progetto di un sistema di controllo e’ in genere conveniente
aumentare ωc, per incrementare la capacita’ del sistema di inseguire variazioni anche veloci
del riferimento. Nel problema in esame ωref e’ sempre uguale a zero e quindi saremo interes-
sati alla capacita’ del sistema di reiettare nel modo piu’ veloce possibile segnali di disturbo.
Naturalmente non va dimenticato che e’ necessario non invadere il campo di pulsazioni nella
quali il contributo del disturbo del trasduttore (noise) e’ significativo.
Inifine, per tenere conto dell’incertezza intrinseca che caratterizza il modello identificato si
richiederanno ampi margini di guadagno e margini di fase. In particolare per quest’ultimo
valori maggiori di 60 gradi consentiranno di ottenere una dinamica di assestamento sufficien-
temente smorzata. Altro parametro d’interesse e’ rappresentato dal tempo di assestamento
e quindi dalla parte reale del polo dominante del sistema retroazionato: ritenendo tollerabili
scostamenti angolari dell’ordine dei milliradianti e’ necessario imporre un opportuno vincolo
di velocita’ nella reiezione del disturbo in modo che l’integrale della velocita’ nel transitorio
non superi tale soglia.
5.2 Sintesi diretta nel luogo delle radici
Come altri strumenti per l’analisi dei sistemi retroazionati, il metodo del luogo delle radici
puo’ essere utilmente impiegato per il progetto del regolatore, seguendo l’approccio della
sintesi per tentativi. In particolare, il metodo ben si presta a trattare problemi nei quali
gli obiettivi del controllo sono direttamente esprimibile in termini di posizione nel piano
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Figura 5.3: Vincolo sul tempo di assestamento
complesso dei poli in anello chiuso. come per esempio succede quando l’unico requisito
riguarda la stabilita’ asintotica del sistema di controllo o quando si vogliono prescrivere le
caratteristiche dei poli dominanti.
A ben vedere la discussione precedente implica vincoli sullo smorzamento del sistema,
strettamente connesso al margine di fase ( e quindi alla robustezza della stabilita’ del sistema)
e vincoli sulla pulsazione naturale associata al polo dominante in ciclo chiuso e alla sua parte
reale. Nel luogo delle radici tracciato per il sistema tempo continuo vincoli del tipo ξ ≥ ξ¯
riguardanti lo smorzamento dei poli dominanti si traducono nell’imporre che i poli in anello
chiuso siano confinati nel settore del piano complesso indicato in Figura 5.1
Figura 5.1: Vincolo sullo smorzamento
La condizione ωn ≥ ω¯n sulla pulsazione naturale dei poli dominanti corrisponde invece a
chiedere che essi giacciano nella regione di Figura 5.2, esterna alla circonferenza di raggio ω¯n
e centro nell’origine,
Figura 5.2: Vincolo sulla banda passante
mentre una specifica sul massimo tempo di assestamento si puo’ esprimere come un vincolo
sulla parte reale −σ dei poli in anello chiuso, che definisce il semipiano −σ ≤ −σ¯ di Figura
5.3
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(a) Vincolo sulla banda (b) Vincolo sul tempo di
assestamento
(c) Vincolo sullo smorza-
mento
Figura 5.4: Mappatura nel discreto delle regioni di interesse per il posizionamento dei poli in
ciclo chiuso
Naturalmente, la formulazione di problemi in cui si richiede il soddisfacimento contempo-
raneo di condizioni di questo genere porta a costruire regioni ammissibili nel piano complesso
di forma piu’ articolata, ottenute dall’intersezione dei vari vincoli.
Dovendo affrontare la sintesi di un controllore digitale siamo interessati come queste regioni
nel piano S, di particolare interesse nel caratterizzare la dinamica del sistema, si trasformino
nel piano Z. Per effetto del campionamento si ottiene la seguente mappatura
Infine si esclude la porzione a parte reale negativa del cerchio unitario in quanto poli in
quella posizione determinano dinamiche stabili ma che cambiano segno ad ogni passo.
5.2.1 Realizzazione
Per il principio del modello interno, per avere una reiezione completa di un disturbo a scalino
ωs, e’ necessario che lungo la catena diretta sia presente un modo dello stesso tipo di quello che
si intende annullare. Per rispettare la specifica di errore nullo in corrispondenza di un disturbo
dovremo dotare il nostro controllore di una duplice azione integrale per la presenza dell’azione
derivativa caratterizzante Gplant3. Alla stessa conclusione saremmo giunti guardando alla
funzione di trasferimento tra disturbo ed uscita del sistema
Gdist(s) =
IωI,y
ωs
=
ωr
ωs
=
B˜s+ 1
J˜s2 + B˜s+ 1 +Kps · C(s)
Da un punto di vista analitico una semplice azione integrale si semplificherebbero con lo
zero nell’origine presente nel modello identificato. La presenza di un ulteriore polo nell’origine
consente di ottenere un’attenuazione infinita, a regime, per segnali di disturbo costanti. Gli
zeri ed il guadagno del controllore vengono scelti in modo da ottenere le migliori prestazioni.
Come intuibile dalla panoramica non propriamente quantitativa riguardo le performance
richieste dal sistema controllato, non si dispone a priori di specifiche e vincoli numerici: si e’
quindi cercato di ottenere il meglio in termini di prestazioni surrogando la procedura di sintesi
del regolatore da un’analisi nel luogo delle radici tracciate per un sistema tempo discreto.
In quest’ottica e’ risultato cruciale rielaborare lo schema a blocchi del sistema in modo da
ottenere un’architettura equivalente del sistema integrabile in SISOTOOL e che presentasse
il disturbo di statore sulla catena diretta dello schema. Di seguito sono mostrati i passi
necessari all’ottenimento di siffatta struttura ponendo premura nell’utilzzare, alla fine, una
terminologia per i blocchi analoga a quella offerta dal software di MATLAB e che faciliti
l’inserimento del sistema nella Toolbox.
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Dove
Γ(s) =
Bs+ k
Kpks
G2(s) = Γ(s) ·Gplant3(s)
G1(s) = Γ(s)
−1
Tali funzioni di trasferimento sono state discretizzate mediante trasformata di Tustin con
tempo di campionamento pari a 0.002 in modo da aderire alla frequenza di lavoro della Texas
Instruments.
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L’architettura di controllo selezionata in SISOTOOL e’ la seguente
Figura 5.5: Architettura di controllo
in cui
H1(z) = 0
H2(z) = F (z) = C2(z) = 1
Il problema richiede di sintetizzare un opportuno controllore prestando attenzione all’evolu-
zione temporale del disturbo di velocita’ angolare statorica (du2(z) nello schema di controllo
della Toolbox). Naturalmente non e’ ragionevole pensare di effettuare una cancellazione dei
poli identificati: essi sono noti solo in via approssimativa e una non corretta compensazio-
ne avrebbe l’effetto indesiderato di conservare in uscita oscillazioni, per quanto attenuate,
associate a poli in ciclo chiuso complessi coniugati che costituirebbero peraltro la dinamica
dominante del sistema, troppo lenta e fuori degli obiettivi di progetto. Si e’ giunti alla sintesi
del compensatore avente la seguente struttura
C(z) =
7.4(z − 0.94)2
(z − 1)2
per cui si ottiene:
• margine di guadagno pari a 14.9dB
• margine di fase pari a 62.6◦
• banda passante pari a 188 rad/sec
La funzione di trasferimento tra disturbo e velocita’ angolare ha la risposta in frequenza
illustrata in Figura 5.6 da cui si evince che nel caso peggiore, in corrispondenza di pulsazioni
di circa 80rad/sec, il sistema controllato riesce a garantire un’attenuazione del disturbo di
circa 30dB.
La risposta del sistema controllato ad un disturbo a scalino e’ invece riportata in Figura
5.7
Il controllore riposiziona i poli del sistema sull’asse reale nei punti di ascissa 0.9555, 0.881 e
0.7683, mentre una mappa completa delle singolarita’ della funzione di trasferimento Gdist(z)
e’ fornita in Figura 5.8 dove e’ visibile peraltro il derivatore che consente di rigettare in
maniera robusta il disturbo a scalino.
Si osservi che nel dimensionamento del controllore si e’ tenuto conto del fatto che il sistema
identificato fornisce una rappresentazione attinente del motore brushless per poche decadi
contigue al range frequenziale ispezionato in sede di identificazione (un singolo modello diffi-
cilmente e’ rappresentativo di un sistema su intervalli di frequenza superiore a 3 decadi [14]).
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Figura 5.6: Diagrammi di Bode di Gdist(s)
Figura 5.7: Risposta ad un disturbo a gradino di ampiezza unitaria
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Figura 5.8: Mappa singolarita’ Gdist(z)
Sebbene l’ampio margine di guadagno e di fase consentano di incrementare ulteriormente la
banda del sistema avvicinando il polo dominante allo zero del controllore che limita superior-
mente la larghezza di banda, si e’ deciso di seguire un dimensionamento cautelativo in modo
da eccitare il meno possibile eventuali dinamiche non modellate in grado, a quel punto, di
riaffiorare in uscita come spiacevoli vibrazioni. D’altra parte lo stesso sensore di misura pone
un vincolo superiore alla massima banda passante tollerabile.
Un aspetto che vale la pena approfondire sono le caratteristiche di robustezza al variare
dell’inerzia. Mentre il valore di B˜ e’ una caratteristica intrinseca del motore e che possiamo
ipotizzare rimanga sempre molto piccolo anche al variare del modello di motore brushless
utilizzato per l’azionamento, l’inerzia relativa all’asse di rotazione e’ certamente suscettibile di
variazioni a seconda del contesto applicativo. Una prima considerazione di carattere intuitivo
che anticipa l’analisi quantitativa, porta a pensare che avere una grande inerzia gioca a favore
dell’intento di stabilizzare la piattaforma in quanto il corpo offre una naturale obiezione a
variare le sue caratteristiche di moto rispetto ad un sistema di riferimento inerziale.
Considerando variazioni dell’inerzia del ±30% rispetto al valore nominale identificato (uti-
lizzare il parametro J˜ in luogo di J non mina in alcun modo la validita’ dell’analisi) quello
che si osserva e’, a parità di controllo, un incremento delle prestazioni oltre la pulsazione
naturale del sistema (Figura 5.9
Dalle Figure 5.10 e 5.11 si evince invece un aumento progressivo del margine di guadagno
all’aumentare dell’inerzia ed un comportamento speculare per quanto concerne il margine
di fase. Si tratta di un risultato che combacia con un’interpretazione fisica ed intuitiva del
problema, visto che un’inerzia maggiore offre certamente migliori garanzie rispetto a variazioni
del modulo della funzione di anello insieme ad un comportamento meno smorzato in risposta
a sollecitazioni.
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Figura 5.9: Variazioni di Gdist(s) per effetto di variazioni dell’inerzia di ±30%
Figura 5.10: Valore del margine di guadagno al variare dell’inerzia
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Figura 5.12: Variazioni di Gdist(s) per effetto di variazioni di ±30% del parametro k
Figura 5.11: Valore del margine di fase al variare dell’inerzia
Risulta altresì interessante valutare l’incidenza del parametro k sulle prestazioni ottenibili
a parita’ di controllore utilizzato. Si ricorda che il parametro k identifica la costante di coppia
del motore quindi una sua modifica puo’ essere ottenuta facilmente aumentando il valore di
duty cycle utilizzato per modulare in ampiezza la terna di segnali modulanti in uscita dal
controllore.
Si osserva che un aumento della costante di coppia consente di ottenere un miglioramento
del worst case, tuttavia questo miglioramento si paga in termini di stabilita’ infatti e’ possibile
osservare, di contro, una sensibile diminuzione del margine di guadagno non tollerabile in
virtu’ dell’ineluttabile incertezza derivante dalla procedura di identificazione.
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Figura 5.13: Variazioni di Gdist(s) per effetto di variazioni di ±30% del parametro k
5.2.2 Risultati simulazioni
Pensando di esercitare sul piatto disturbi associabili a segnali a media nulla si puo’ gettare
la base per un confronto tra le prestazioni riscontrate sul sistema reale e quelle evidenziate
dalla simulazione del sistema controllato. A tal proposito ancorando la basetta di legno alla
struttura in metallo che sorregge lo statore e mantenendo disalimentato il motore e’ stata
ottenuta una registrazione rappresentativa delle tipiche velocita’ angolari che perturbano il
sistema (Figura 5.14);
Figura 5.14: Tipico andamento del disturbo in ingresso al sistema
Dall’analisi spettrale della velocita’ misurata (Figura 5.31) siamo in grado di individuare
la frequenza del disturbo.
69
5 Sintesi del controllore
Figura 5.15: FFT del disturbo
Viene eseguita una simulazione del sistema controllato da C(z), sollecitandolo con un
segnale sinusoidale di ampiezza unitaria e pulsazione f · 2pi, con f frequenza individuata
dall’analisi sopra esposta e pari a 1Hz (in Figura 5.16, lo schema Simulink utilizzato)
Figura 5.16: Schema Simulink
Di seguito i risultati
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Figura 5.17: In rosso la velocita’ inerziale del rotore, in blu la velocita’ dello statore
Figura 5.18: Scostamento angolare del rotore
Si osservi che, fino ad ora, si e’ considerato il caso in cui il disturbo in grado di alterare
la stabilita’ inerziale della piattaforma fosse quello riconducibile alla presenza di attrito in
corrispondenza del motore e dei cuscinetti di sostegno (Figura 1.2), per effetto del quale, in
presenza di una componente della velocita’ angolare del veicolo solidamente ancorato alla
base diretta lungo l’asse di rotazione del gimbal, si ottiene un trascinamento dell’oggetto che
si intende mantenere inerzialmente stabile. In presenza di uno sbilanciamento della struttura,
forza di gravita’ e accelerazioni lineari del veicolo provocano un momento agente lungo l’asse
di rotazione del gimbal in grado di far perdere la stabilita’ inerziale del sistema.
Tali disturbi entrano nello schema come mostrato in Figura 5.19, dove sono stati indicati
con il generico Text.
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Figura 5.19: Disturbo di coppia dovuta a sbilanciamento
La funzione di trasferimento in ciclo chiuso tra velocita’ angolare inerziale e disturbo risulta
essere:
ωs(s)
Text(s)
=
s
Js2 +Bs+ k +KpkC(s)s
Il relativo diagramma di bode e’ quello mostrato di seguito
Figura 5.20: Risposta in frequenza della funzione di trasferimento in ciclo chiuso tra velocita’
angolare rotorica e disturbo Text
in cui si puo’ notare come la presenza del doppio derivatore consenta di reiettare disturbi
del tipo a rampa. In realta’, il riflesso interessante di questa caratteristica, e’ piuttosto il fatto
che, per disturbi a scalino, il controllore riesce a riportare l’angolo di rotore nella posizione
iniziale nulla, per cui, a regime, non ci sara’ nessun scostamento angolare.
I parametri che caratterizzano la base di legno solidale al rotore sono i seguenti:
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• PESO: 46 g
• SPESSORE: 1 cm
• LARGHEZZA: 9.7 cm
• LUNGHEZZA: 9.7 cm
• INERZIA: 7.21356E-5 Kgm2
mentre i parametri che contraddistinguono il telefono cellulare HTC Desire Z rigidamente
ancorato alla base durante la procedura di identificazione, sono i seguenti:
• PESO: 183 g
• SPESSORE: 1.5 cm
• LARGHEZZA: 5.9 cm
• LUNGHEZZA: 11.8 cm
• INERZIA: 2.65426E-4 Kgm2
Il peso complessivo del carico e’ dunque pari a circa 200 g. Supponendo che il sistema sia
soggetto ad un accelerazione lineare pari ad 1~g e che esista uno sbilanciamento pari ad 1mm,
risulta realistico perturbare in ambiente simulativo il sistema con un disturbo a gradino pari
a 2mNm. L’esito delle simulazioni e’ quello riportato nei grafici seguenti in termini sia di
velocita’ angolare rotorica che di angolo di rotore.
Figura 5.21: Disturbo di coppia dovuta a sbilanciamento. Transitorio della velocita’ angolare
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Figura 5.22: Disturbo di coppia dovuta a sbilanciamento. Transitorio dell’angolo di rotore
5.2.3 Risultati esperimento
Il controllore discusso precedentemente viene caricato sulla Texas Instruments. Il comporta-
mento del sistema reale viene testato movimentando il piatto di legno su cui e’ poggiato ed
ancorato solidamente il motore. Nella costruzione del prototipo sperimentale si e’ fatta molta
attenzione a posizionare il motore in maniera tale che l’asse di rotazione del piatto coincides-
se con l’asse di rotazione del rotore. In Figura 5.23 si riporta un’immagine che fornisce una
visione completa dell’ambiente di lavoro
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Figura 5.23: Ambiente di lavoro
La qualita’ del controllo puo’ essere valutata andando ad esaminare il grafico relativo
alla velocita’ angolare residua registrata dal sensore giroscopico montato sulla piattaforma
solidale al rotore e quello relativo allo scostamento angolare della posizione iniziale, ottenibile
integrando numericamente la velocita’ angolare di cui sopra.
Per l’esperimento e’ stato montato sul piatto girevole un ulteriore sensore di velocita’
angolare in modo da rapportare direttamente il disturbo di velocita’ angolare con la velocita’
di rotore. In prima battuta si fornisce un grafico che mostra, in assenza di controllo, come il
disturbo si ripercuote sul payload.
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Figura 5.24: Ripercussione del disturbo di velocita’ angolare statorica sulla piattafroma
solidale al rotore
Successivamente, nel momento in cui il microcontrollore lancia il segnale di ENABLE che
abilita il driver del motore, il sistema diviene soggetto alla politica di controllo implementata
con l’ottenimento dei seguenti risultati
Figura 5.25: Sequenza dati esperimento
Ci apprestiamo ad un’analisi piu’ particolareggiata andando a valutare porzioni temporali
della sequenza di disturbo e della omologa sequenza temporale di velocita’ del payload per
meglio evidenziare le proprieta’ della stabilizzazione nonche’ le caratteristiche di attenuazione
del disturbo, assumendo lo scostamento angolare del rotore come una misura delle perfor-
mance raggiunte. Parallelamente confronteremo i risultati ottenuti con quelli ottenibili da
simulazione.
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Si consideri la Figura 5.26
Figura 5.26: Analisi particolareggiata della reiezione del disturbo
Dall’analisi spettrale del disturbo e’ possibile ricavare la sua collocazione frequenziale (1Hz).
Figura 5.27: Analisi particolareggiata della reiezione del disturbo. Analisi spettrale
L’integrale della velocita’ rotorica fornisce il valore dello scostamento angolare in corri-
spondenza di tale disturbo (Figura 5.28)
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Figura 5.28: Scostamento angolare rotorico
Si osservi come si rientri con adeguata precisione nel contesto simulato nella sezione pre-
cedente in cui il segnale di disturbo veniva rappresentato come un segnale sinusoidale di
ampiezza unitaria e frequenza 1Hz. In tal senso si puo’ apprezzare la profonda aderenza
dei risultati ottenuti in software e quelli ottenuti sul campo; in entrambi i casi si registrano
scostamenti angolari massimi pari a circa 1.5 mrad, mentre l’analisi spettrale condotta sul
segnale integrato numericamente testimonia come il disturbo si riproponga sul payload al-
la stessa frequenza, confortandoci sulla validita’ delle ipotesi di linearita’ effettuate e sulla
bonta’ della famiglia di modelli utilizzati per l’identificazione.
Figura 5.29: Analisi spettrale relativa all’angolo di rotore
Si consideri ora l’accoppiamento tra disturbo e velocita’ angolare rotorica riferita alla se-
quenza temporale riportata in Figura 5.27 in cui il sistema viene testato in corrispondenza
78
5 Sintesi del controllore
di disturbi di intensita’ e frequenza maggiore.
Figura 5.30: Analisi particolareggiata della reiezione del disturbo
Il disturbo ha ampiezza circa pari a 2 rad/sec e frequenza pari a 1.5Hz (Figura 5.31).
Figura 5.31: FFT del disturbo
L’integrale della velocita’ residua e’ mostrato in Figura
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Figura 5.32: Scostamento angolare rotorico
Come prima si riportano i grafici relativi ai risultati restituiti dall’ambiente simulativo,
che, ancora una volta, dimostrano la contiguita’ tra sistema reale e sistema simulato.
Figura 5.33: In rosso la velocita’ inerziale del rotore, in blu la velocita’ dello statore
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Figura 5.34: Scostamento angolare rotorico
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del problema di stabilizzazione
In questo capitolo e’ stata sviluppata un’analisi degli aspetti caratteristici di diverse tipologie
di architetture volte alla stabilizzazione inerziale di una telecamera, limitando l’analisi al solo
inner gimbal. Si discuteranno i risultati ottenuti in simulazione delle seguenti configurazioni
1. Stabilizzazione inerziale mediante motore in corrente continua con riduttore
2. Stabilizzazione inerziale mediante motore in corrente continua con accoppiamento direct
drive
3. Stabilizzazione inerziale attraverso motore Brushless in accoppiamento diretto e con-
trollo di coppia
Per rendere consistente il confronto le simulazioni sono state eseguite a parita’ di disturbo,
supponendo di movimentare lo stesso carico (quello coinvolto nella procedura di identifi-
cazione) che quindi sara’ caratterizzato dalla medesima inerzia ed infine dimensionando i
controllori in modo da ottenere scostamenti angolari dell’ordine dei milliradianti. Al termine
delle simulazioni si volgera’ l’attenzione alla coppia propedeutica alla stabilizzazione relativa
a ciascuno scenario.
Occorre evidenziare come la casistica preveda l’utilizzo di motori in corrente continua con e
senza riduttore: diventa quindi un obiettivo primario elaborare dei modelli che rappresentino
in maniera significativa la fenomenologia legata a quegli aspetti che contraddistinguono in
maniera netta questo tipo di architettura. Nel seguito si affrontera’ la scelta di un modello
capace di replicare la dinamica non lineare di attrito vigente tra spazzole e collettore e una
discussione inerente alla presenza del riduttore finalizzata alla sintesi di un modello dello
stesso che tenga conto delle perdite energetiche ad esso associate e al fenomeno di backlash.
6.1 Modellazione del fenomeno d’attrito in corrispondenza delle
spazzole
L’attrito e’ un fenomeno dovuto alla presenza di micro-imperfezioni meccaniche (asperita’)
sulle superfici di due corpi che si trovano a contatto: l’interazione tra le estremità, illustrata
in Figura 6.1, genera delle forze che tendono ad annullare o comunque ridurre la velocita’
relativa Vr tra gli stessi.
Figura 6.1: Analisi microscopica di due corpi a contatto
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Figura 6.2: Generica caratteristica d’attrito
Il moto rotativo dei gimbals esterno ed interno, nelle direzioni dei rispettivi assi z e y, e’
soggetto a momenti che si oppongono al moto stesso, legati alla presenza di attrito tra le
componenti meccaniche.
In Figura 6.2 e’ mostrata una generica curva rappresentante la forza di attrito, in cui sono
considerati i principali aspetti fisici che caratterizzano questo fenomeno, come la dipendenza
dalla velocita’, la non linearita’ nell’origine e gli effetti dell’attrito statico. In simili condizioni
si manifesta il fenomeno del moto slip-stick. Tale nome e’ dovuto al fatto che il modello
presenta due fasi distinte:
• FASE STICK: i due corpi hanno velocita’ relativa nulla e la forza di attrito ha valore
non noto a priori, ma tale da annullare una qualsiasi forza che abbia valore assoluto
minore alla forza di rottura fh , o Break- Away force.
• FASE SLIP: esercitando una forza maggiore, in modulo, di fh, un corpo viene messo
in moto, scivolando sull’altro. La forza di attrito esercitata e’, nel caso piu’ generico,
funzione della velocita’ relativa tra i corpi. Il modello di attrito appena descritto e’
fortemente nonlineare, ed addirittura multivalore per Vr = 0, il che significa che la
forza di attrito puo’ assumere qualsiasi valore nell’intervallo [−fh, fh].
Nelle simulazioni si e’ utilzzato il modello di Reset Integrator dettagliato in [5]. Esso ere-
dita alcune idee alla base del Bristle Model e le rielabora allo scopo di ridurre i tempi di
elaborazione di questo modello, rendendolo maggiormente indicato in chiave simulativa.
6.2 Backlash
Il backlash è una delle più importanti non linearità che limita in modo evidente il controllo
di posizioni e le performance di velocità di macchine nel campo dell’automazione e della
robotica industriale. Backlash lo si può definire in un gergo più comune come il gioco esistente
tra due parti mobili adiacenti e tale fenomeno è messo in evidenza in particolar modo in
sistemi meccanici dotati di un membro movente, come un semplice motore, e un membro
guidato, definito semplicemente carico, non direttamente interconnessi tra loro. Il controllo
di questi sistemi meccanici non è favorito dalla presenza di backlash in modo particolare
se l’utilizzatore richiede alti livelli di precisione dalla macchina; infatti, in presenza di tale
fenomeno, quando il gap di backlash si apre, per alcuni istanti, il motore perde il controllo
del carico, lasciandolo muovere autonomamente ed erogando coppia sfruttata solamente dalle
componenti che si trovano prima del backlash. Ciò si manifesta o per la presenza di un’azione
disturbante a livello del carico, o per rotazioni correttive in verso opposto alle rotazioni del
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carico da parte del motore. Nella realizzazione di dispositivi di controllo della posizione ad
esempio c’è un limite di accuratezza con cui vengono connessi motore e carico [7]. Solitamente
motore e carico vengono collegati tra loro attraverso dei rotismi, sistemi di ingranaggi in cui è
presente backlash. L’effetto di backlash che si manifesta durante la trasmissione del moto può
essere più o meno significativa. Nel caso in cui l’ampiezza di backlash risulta essere piccola
rispetto all’accuratezza con cui viene realizzato un generico sistema meccanico, la formazione
di cicli limite dovuto al fenomeno di backlash risulta essere insignificante. Tuttavia, come le
restrizioni sull’accuratezza nel controllo del sistema diventano più rigorose, anche gli effetti di
backlash sul controllo del sistema diventano sempre più importanti. Generalmente, quasi tutti
i sistemi controllati, in presenza di backlash, mettono in evidenza errori a regime stazionario,
o ancor peggio, mostrano cicli limite in cui il sistema meccanico oscilla.
6.2.1 Modelli Backlash
Backlash, o gioco del riduttore, è una comune non linearità presente in tutti i sistemi mecca-
nici; per capirne il comportamento devono essere utilizzati diversi modelli analitici dipendenti
dalle caratteristiche meccaniche del backlash stesso e dalle condizioni di lavoro. In questa
sezione viene analizzato il comportamento di un albero privo di inerzia in presenza di bac-
klash; articoleremo la trattazione sviluppando dapprima un modello esatto ed in seguito
rielaborazioni semplificate del modello stesso. Infine si osservi che per semplicita’, dove non
specificato, si e’ assunto un rapporto di riduzione pari ad 1.
6.2.1.1 Modello esatto
Consideriamo un albero privo di inerzia caratterizzato da un gioco di ampiezza 2α (rad) e
una molla torsionale di elasticità ks (Nm/rad) e attrito viscoso cs (Nm · sec/rad) come in
Figura 6.3.
Figura 6.3: Alberi accoppiati con elemento dotato di backlash
Si osservi che in questo contesto che trascura l’inerzia dell’albero la coppia T sulla parte
sinistra del’albero è uguale alla coppia T sulla parte destra. Denotiamo il tempo (sec) con
t; laddove conveniente la dipendenza esplicita del tempo viene soppressa. Sia θm(t) (rad)
l’angolo de motore, θs(t) (rad) l’angolo dell’asse cedente il moto e θl(t) (rad) l’angolo del
membro condotto. L’obiettivo è ottenere la coppia T come una funzione del displacement
definito come θd(t) = θm(t)−θl(t) e la sua derivata θ˙d(t) = θ˙m(t)− θ˙l(t), cioè senza utilizzare
l’angolo θs(t) con cui si indica lo shaft twist. L’angolo di backlash e’ invece pari a θb(t) =
θd(t) − θs(t). Quest’ultimo e’ definito simmetricamente all’interno del gap di backlash ed e’
soggetto al vincolo geometrico −α ≤ θb ≤ α. Una disamina del modello in figura permette
di ricavare la formulazione esatta di T usando θs(t) = θd(t)− θb(t):
T = θs · ks + cs · θ˙s = ks(θd − θb) + cs(θ˙d − θ˙b) (6.1)
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Figura 6.4: Modello fisico di Backlash: rappresentazione di T nel piano delle fasi per α = 1rad
e ks/cs = 0.1sec−1.
Si assume che quando il gap di backlash sia esaurito l’impatto sia anelastico. Può esserci
contatto tra il membro trainante e quello trainato su entrambi i lati del backlash. Definiamo
il caso in cui sono verificate le condizioni θb = α e θ˙b = 0 come contatto destro, e il caso con
θb = −α e θ˙b = 0 come contatto sinistro. Diremo che siamo in presenza di contatto se c’è
contatto destro o contatto sinistro.
Risulta che T > 0 implica un contatto destro , in quanto altrimenti non sarebbe possibile
trasmettere coppie positive. Tenendo conto della 6.1 si può scrivere:
T > 0⇒ T = ks(θd − α) + cθ˙d > 0 (6.2)
Analogamente T<0 implica contatto sinistro e quindi
T < 0⇒ T = ks(θd + α) + cθ˙d < 0 (6.3)
La negazione logica dela 6.2 e 6.3 porta a concludere{
ksθd + cθ˙d ≥ −ksα ⇒ T ≥ 0
ksθd + cθ˙d ≤ ksα ⇒ T ≤ 0 (6.4)
La sequenza di equazioni formulate sino ad ora consente di asserire
T = 0 oppure T = ks(θd − α) + cθ˙d, θ˙d + csks θ˙d > α
T = 0, ˙|θd + csks θ˙d| ≤ α
T = 0 oppure T = ks(θd + α) + cθ˙d, θ˙d +
cs
ks
θ˙d < −α
(6.5)
che può essere espresso in termini di piano delle fasi, indicando con esso una rappresenta-
zione cartesiana della coppia (θd,θ˙d). Nell’area ombrata di Figura 6.4 il caso in cui T = 0 si
verifica unicamente se non c’è contatto, perché altrimenti θb = ±α e θ˙d = 0 causerebbe valori
non nulli di T ; si guardino 6.1-6.3. Questo significa che nel momento in cui fosse noto se vi
sia o meno contatto, T potrebbe essere calcolata esattamente da θd e θ˙d. Questo problema
può essere risolto analizzando il momento in cui il contatto viene perso e quando si verifica
l’ingaggio.
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Si definiscono nel piano delle fasi (Figura 6.4) le seguenti aree
A+ = (θd, θ˙d) : ksθd + cθ˙d ≥ ksα
Ar = (θd, θ˙d) : |ksθd + cθ˙d| < ksα
A− = (θd, θ˙d) : ksθd + cθ˙d ≤ −ksα
Dove Ar costituisce l’area ombreggia di Figura 6.4.
E’ possibile dimostrare [9] che può esserci contatto persistente destro (durante un intervallo
di tempo non nullo) solo in A+ e un contatto persistente sinistro solo in A−. Inoltre se lo stato
del sistema (θd, θ˙d) al tempo iniziale (t = t0) risiede in A+ con θb(t0) = α (contatto destro)
allora θb(t1) = α per tutti tempi t1 > t0 tali che (θd(t), θ˙d(t)) ∈ A+ per ogni t ∈ [t0, t1]
. In maniera analoga, se (θd(t0), θ˙d(t0)) ∈ A− con θb(t0) = −α (contatto sinistro), allora
θb(t1) = −α per tutti tempi t1 > t0 tali che (θd(t), θ˙d(t)) ∈ A−.
Infine per quanto concerne la condizione di rilascio è possibile affermare che: assumendo
che θb(t0) = −α o θb(t0) = α (contatto al tempo t0), il contatto si perde al tempo t1 > t0 in
corrispondenza del quale la traiettoria (θd(t), θ˙d(t)) raggiunge l’area di rilascio Ar.
Quando si perde il contatto sappiamo che T = 0. l’equazione 6.1 quindi fornisce
θ˙d − θ˙b = −ks(θd − θb)/cs (6.6)
La cui soluzione è
θb − θd = (θb(t0)− θd(t0))e−ks(t−t0)/cs (6.7)
Siccome θd è dato, l‘equazione 6.7 fornisce θb. Inoltre, saremo in presenza di un nuovo
engagement quando |θb| = α. Una soluzione esatta per la traiettoria di θb è data
θ˙b =

max(0, θ˙d +
ks
cs
(θd − θb)) if θb = −α (Ts ≤ 0)
θ˙d +
ks
cs
(θd − θb) if θb < α (Ts = 0)
min(0, θ˙d +
ks
cs
(θd − θb)) if θb = α (Ts ≥ 0)
(6.8)
Questa equazione di stato può essere interpretata come un’integrale della quantità tempo
variante θ˙d + kscs (θd − θb) limitata a valori di ±α. Con θb e θ˙b noti dalla 6.8 e θd e θ˙d dati,
la coppia T può essere determinata secondo 6.1. Abbiamo sintetizzato un sistema dinamico
non lineare in luogo di una funzione che restituisce T con θd e θ˙d dati.
Nel seguito si proporra’ un’approssimazione del modello dinamico mediante una funzione
statica di θd e θ˙d che semplifica significativamente l’analisi e gli aspetti simulativi legati
all’implementazione del modello ([10, 9]).
6.2.1.2 Modelli Dead-Zone
Questo modello è una semplificazione de modello fisico esatto sopra esposto. Esso trascura
il coefficiente di damping associato all’albero e consente di ottenere un modello più semplice,
ma mantiene la sua validità solo se cs è nullo o comunque molto piccolo rispetto alla rigidità
torsionale dell’albero.
La coppia sull’asta, essendo proporzionale all’angolo di torsione θs, e’ data dalla seguente
relazione:
T = θs · ks = ks ·Dα(θd)
Dα(θd) indica la funzione dead zone
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Figura 6.5: Rappresentazione del modello dead zone nel piano delle fasi con α = 1
Dα(x) =

x− α x > α
0 |x| < α
x+ α x < α
che restituisce θs come funzione statica del displacement θd. In assenza di backalsh risulta
ovviamente θs = θd. La mappatura in regioni sul piano delle fasi della coppia trasmessa sulla
parte destra di Figura 6.3 e’ riportata in Figura 6.5
Perche’ questo modello sia valido e’ essenziale che il coefficiente di damping cs sia nullo,
ovvero e’ essenziale poter modellare l’albero come una molla pura senza inerzia e senza attrito
viscoso. Infatti nel caso in cui ks/cs →∞ la soluzione di 6.7 diventa immediatamente θb = θd
e come risultato collaterale la pendenza, rispettivamente, dei confini destro e sinistro di A2 e
A1 di Figura 6.5 tende a −∞ e le aree sottese A1 e A2, che quantificano la discrepanza tra
il modello reale ed il modello approssimato, si annullano.
6.2.1.3 Modelli con isteresi
Come descritto in [11], i modelli ad isteresi legano l’angolo di backlash direttamente alla
posizione relativa di motore e carico, sotto l’ipotesi di albero rigido (ks =∞).
Il modello ad isteresi e’ caratterizzato dalle seguenti equazioni
θ˙l =

θ˙m if θ˙m > 0 and θl = θm − α
θ˙m if θ˙m < 0 and θl = θm + α
0 altrimenti
Esso rappresenta il cosiddetto modello ad isteresi per backlash friction driven, in virtu’ del
quale l’albero condotto, in presenza di elevato attrito, mantiene la propria posizione nel
momento in cui l’albero su cui e’ calettato il motore perde contatto con il carico. Un modello
alternativo e’ quello denominato inertia driven in cui, quando il gioco tra gli ingranaggi non
e’ esaurito, l’albero lato carico continua a muoversi a velocita’ costante. Il modello guidato
dall’inerzia e’ descrivibile con le seguenti equazioni
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θ˙l =

θ˙m if θ˙m > 0 and θl = θm − α
θ˙m if θ˙m < 0 and θl = θm + α
θ¨m = 0 altrimenti
6.2.1.4 Modello sviluppato e schema Simulink
Per capire il funzionamento reale di un sistema meccanico in presenza di backlash, si fa
riferimento ad un sistema meccanico dotato di due masse, fungenti rispettivamente da motore
e da carico, interconnesse tra loro da un’asta che presenta backlash o gioco.
Si assuma come immagine di riferimento la Figura 6.6 in cui
• Jm e Jl rappresentano l’inerzia del motore e del carico
• ωm e ωl sono la velocita’ di rotazione del motore e del carico
• Tm e’ la coppia prodotta dal motore proporzionale alla corrente di armatura
• ks e cs rappresentano rispettivamente l’elasticita’ dell’albero e il fattore di smorzamento
ad esso associato
• Td e’ una generica coppia di disturbo agente sul carico
Figura 6.6: Backlash
I due modelli esposti in 6.2.1.3 vanno a toccare uno degli aspetti piu’ caratteristici del-
l’accoppiamento con backlash. La difficolta’ nell’analisi del problema risiede proprio nella
varieta’ di coppie dovute ad inerzia, attrito o generiche coppie di disturbo che determinano
la natura della deviazione tra le posizioni dei due ingranaggi a contatto. Per comprendere
meglio questi aspetti si consideri la Figura 6.7.
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Figura 6.7: Fase di distacco
Nell’illustrazione, y1 , ad andamento sinusoidale, rappresenta la posizione angolare del mo-
tore, mentre le due posizioni limite dell’albero guidato y2 sono rappresentate dalle linee sottili
sopra e sotto y1. Non appena l’ingranaggio cedente il moto inizia a decelerare, l’ingranaggio
condotto si distacca; nel caso in cui quest’ultimo abbia massa ma non sia soggetto a perdite
legate all’attrito esso mantiene velocita’ costante fino a che non raggiunge il limite superio-
re (punto c). D’altra parte se la ruota dentata presentasse attrito ma si possa considerare
di massa trascurabile, y2 seguirebbe il limite inferiore finche’ l’ingranaggio lato motore non
inverte la propria direzione (punto a); l’ingranaggio lato carico a questo punto rimane stazio-
nario finche’ la distanza dal limite superiore y1+α non viene colmata e l’albero si riaccoppia
con il moto del motore (punto b).
Nella pratica tutte le forze agenti lato carico contribuiscono alla dinamica dell’angolo di
backlash. Inoltre ci sono coppie discontinue che agiscono sul membro conducente. Per esem-
pio, mentre y2 si trova all’interno non c’e’ interazione tra i due membri, ma se il membro
guidato ha inerzia , si verifichera’ una forte interazione quando lo stesso raggiunge uno dei
due limiti.
Introduciamo a questo punto della trattazione considerazioni che tengano conto anche
del rapporto di riduzione. Allo stesso tempo ci limiteremo a considerare il riduttore ideale
relegando ogni tipo di osservazione mirata ad includere nella dinamica eventuali perdite
energetiche ad esso associato, alla sezione apposita.
Durante l’engagement, rifacendoci alla terminologia introdotta ad inizio sezione, la posi-
zione d’ingresso θm e la posizione d’uscita θl sono legate dalla relazione
Nθl = θm − α ωl > 0
Nθl = θm + α ωl < 0
dove N e’ il rapporto di riduzione caratteristico dell’accoppiamento in assenza di backlash,
e 2α e’ ancora il valore angolare spaziabile dall’ingresso θmsenza collidere con l’ingranaggio
d’uscita. Quando i membri non sono ingaggiati l’equazione di equilibrio dinamico meccanico
lato carico, nell’ipotesi di coppia di disturbo nulla risulta
Jlθ¨l +Blθ˙l = 0
dove si e’ introdotto il termine Bl rappresentante l’attrito viscoso. La velocita’ in questa
regione e’ data da
θ˙l = ωl0e
−Blt/Jl
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doveωl0 rappresenta la velocita’ al momento del distacco. Per Jl = 0 e Bl = 0 ci si riconduce
rispettivamente ai casi friction driven ed inertia driven, discussi precedentemente.
Spesso nello studio degli effetti di backlash e’ impossibile assumere che le forze di carico
non abbiano riflesso sulla posizione del motore. D’altra parte e’ desiderabile tenere in conto
la rigidezza torsionale associata all’albero (e ai denti delle ruote dentate) che accoppia motore
e carico.
Le equazioni del sistema dinamico saranno:
V (t) = keθ˙m(t) +Ri(t) + L
di(t)
dt
Jmθ¨m(t) = Tm − Ts(θ˙d, θd)− Tfriction
Jlθ¨l(t) + blθ˙l = NTs(θ˙d, θd)− Td
Tm = kti(t)
(6.9)
in cui sono state riportate anche le equazioni relative al circuito elettrico del motore e si e’
generalizzata l’espressione di Ts che dipendera’ dal particolare modello utilizzato.
Lo schema a blocchi complessivo riconducibile ad un’implementazione del modello dead
zone e’ la seguente
Figura 6.8: Schema a blocchi
Si osservi che e’ stato tenuto fuori dalla discussione il termine relativo alla velocita’ an-
golare di statore che invece sara’ ovviamente presente nelle simulazioni e che rientrera’ nello
schema come un disturbo agente non solo sul ramo di controreazione che determina la forza
controelettromotrice, ma anche dal lato del carico dato che il telaio del riduttore e’ solida-
le allo statore e l’attrito dinamico in corrispondenza dei cuscinetti su cui ruota l’albero del
carico sara’ proporzionale alla velocita’ relativa ωl − ωs. Si rimanda ai dettagli esposti nella
sezione 6.5.2.
6.3 Modello di riduttore per rotismi epicicloidali
I rotismi epicicloidali si differenziano da quelli ordinari in quanto almeno una delle loro ruote si
muove attorno ad un asse che puo’ a sua volta muoversi. Il piu’ semplice rotismo epicicloidale
(planetary gear train) e’ composto da due ruote di cui una funge da telaio; l’elemento a cui
entrambe le ruote sono collegate rotoidalmente e’ invece libero di ruotare.
Ogni ruota con asse fisso viene comunemente chiamata solare (sun), ogni ruota il cui asse
e’ mobile satellite (planets). Il membro mobile prende il nome di portasatellite o portatreno
(carrier).
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Figura 6.9: Rotismo Epicicloidale
Anche il rapporto di trasmissione di un rotismo epicicloidale e’ definito come rapporto fra
le velocita’ angolari del cedente e del movente. Per procedere allo studio del meccanismo
e’ tuttavia opportuno introdurre il rotismo ordinario corrispondente al rotismo epicicloidale:
esso si ottiene pensando di fornire a tutti i membri del rotismo una velocita’ angolare −ωp,
opposta a quella del portasatellite, in modo tale che i movimenti relativi fra i vari elementi
del meccanismo rimangano invariati.
Supponendo, piu’ in generale, di avere n ruote invece delle sole due del rotismo preso
come esempio, l’ultima ruota del rotismo ordinario corrispondente ha velocita’ angolare pari
a ωn−ωp, la prima a ω1−ωp, ed il suo rapporto di trasmissione, indicato con τ0 per evidenziare
proprio che e’ relativo a questo rotismo e non all’epicicloidale, e’ esprimibile come:
τ0 =
ωn − ωp
ω1 − ωp (6.10)
Questa formula e’ nota come formula di Willis. Essa consente di trovare i rapporti fra
le velocita’ angolari effettive dei membri del rotismo epicicloidale e dunque del rapporto di
trasmissione propriamente detto.
Per utilizzare un rotismo epicicloidale in una trasmissione è necessario eliminare un grado
di libertà, bloccando la rotazione di uno dei tre assi :
• Caso 1 (Figura 6.10) - ωp = 0 cioè portatreno bloccato:
τ0 =
ωn − 0
ω1 − 0 =
ωn
ω1
(6.11)
Se la ruota motrice è la 1, avremo il seguente rapporto di trasmissione complessivo:
τ =
ωn
ω1
= τ0 (6.12)
Se invece la ruota motrice è l’ n-esima :
τ =
ω1
ω2
=
1
τ0
(6.13)
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Figura 6.10: Epicicloidale: portatreno fisso
• Caso 2 (Figura 6.11) - ω1 = 0:
τ0 =
ωn − ωp
0− ωp =
ωp − ωn
ωp
= 1− ωn
ωp
→ ωn
ωp
= 1− τ0 (6.14)
Se n è la ruota motrice:
τ =
ωp
ω2
=
1
1− τ0 (6.15)
Mentre se è il portatreno l’organo motore:
τ =
ω2
ωp
= 1− τ0 (6.16)
Figura 6.11: Epicicloidale: ruota solare fissa
• Caso 3 (Figura 6.12) - ωn = 0:
τ0 =
0− ωp
ω1 − ωp =
ωp
ωp − ω1 =
1
1− ω1ωp
→ ω1
ωp
= 1− 1
τ0
(6.17)
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Figura 6.12: Epicicloidale: corona fissa
Si noti che l’espressione del rapporto di trasmissione τ che si ottiene in funzione di τ0 puo’,
a seconda del rotismo, risultare positiva o negativa: nel primo caso il cedente ha verso di
rotazione concorde con il movente, nel secondo verso opposto.
Rendimento nel moto diretto Per definizione il rendimento si esprime come:
η =
Wout
Win
=
τout · ωout
τin · ωin
avendo indicato con
• Win e Wout rispettivamente la potenza in ingresso (ruota motrice) e in uscita (ruota
condotta)
• τin e τout rispettivamente la coppia in ingresso e in uscita
• ωin e ωout rispettivamante la velocità angolare in ingresso e in uscita
Le perdite di un rotismo epicicloidale e quelle dello stesso rotismo reso ordinario sono ana-
loghe, in quanto sono causate dallo strisciamento tra i denti delle ruote. Detto (1 − η0) il
fattore di perdita del rotismo ordinario, se ω1 è la velocità assoluta della ruota motrice, la
potenza dissipata si può scrivere come segue:
Wdissipata = τinω1(1− η) = τin(ω1 − ωp)(1− η0) (6.18)
Ora il rendimento può essere espresso anche nel seguente modo:
η =
Wout
Win
=
Win −Wdissipata
Win
= 1− Wdissipata
Win
(6.19)
e dunque per l’epicicloidale:
η = 1−
[
ω1 − ωp
ω1
(1− η0)
]
(6.20)
Rielaborando quest’ultima si ottiene
η =
η0 − τ0
1− τ0 (6.21)
E’ necessario prestare particolare attenzione al rendimento del rotismo epicicloidale; esso
infatti puo’ essere bassissimo o addirittura minore di zero (moto impossibile) se il rapporto
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di trasmissione τ0 del rotismo ordinario corrispondente e’ prossimo a 1. Il rendimento η e’
stato ricavato in funzione di quello del rotismo ordinario corrispondente, η0, quest’ultimo in
genere abbastanza facilmente stimabile. Inoltre dalle ultime relazione si vede che η può essere
maggiore o minore del rendimento caratteristico η0, a seconda che la velocità relativa ω1−ωp
sia maggiore o minore di quella assoluta ω1.
Rendimento nel moto retrogrado Consideriamo una macchina che funzioni in condizioni
di moto retrogrado. Esso consiste nell’inversione del moto diretto, quindi la forza motrice
diventa resistente e quella resistente diventa motrice; ovviamente le forze che interessano
il moto retrogrado sono dirette come le rispettive forze corrispondenti al moto diretto, ma
hanno verso opposto. Il rendimento nel moto retrogrado, sia ηret, è per definizione il rapporto
fra il lavoro resistente nel moto retrogrado, L′r, e il lavoro motore nel moto retrogrado , L′m
. Tenendo presente che la forza motrice nel moto retrogrado, è la forza resistente nel diretto,
e che pertanto, per uguali spostamenti nei due moti, L′r = L′m , si può scrivere:
ηret =
L′r
Lr
A sua volta, la perdita di rendimento nel moto retrogrado vale:
1− ηret =
L′p
Lr
dove si è indicato con L′p il lavoro perduto per attrito nel moto retrogrado. Cerchiamo adesso
una relazione fra η e ηret. Dall’equazione precedente e dalla seguente
1− η = Lp
Lm
dividendo membro a membro, si ottiene:
1− ηret
1− η =
L′p
Lr
Lm
Lp
Se indichiamo con k il rapporto L′p/Lp, si ottiene, dopo qualche passaggio:
ηret =
η(1 + k)− k
η
la quale, noto che sia k, permette di trovare ηret in funzione di η. Dall’ultima relazione risulta,
in particolare, che ηret < 0, ossia che il moto retrogrado è impossibile, se η < k/(1+k). Poiché
per un rotismo k è di solito poco distante da uno, si giunge alla conclusione che il moto
retrogrado è possibile (ossia è ηret≥ 0) quando il rendimento nel moto diretto è superiore,
grosso modo, a 0,5; per valori inferiori non si ha moto retrogrado, ma l’arresto del sistema. Se
in prima approssimazione consideriamo k=1 l’espressione del rendimento nel moto retrogrado
diviene la seguente:
ηret = 2− 1
η
Impiego I rotismi epicicloidali vengono impiegati per risolvere particolari problemi. Ad
esempio, mediante essi e’ possibile dare moto ad elementi che devono ruotare attorno ad assi
mobili o realizzare dei rapporti di trasmissione molto piccoli con poche ruote. Possono inoltre
essere imipegati per avere un minor ingombro assiale ( a scapito pero’ magari dell’ingobmbro
radiale) dei rotismi ordinari e per realizzare rotismi a due gradi di liberta’ (esistono ad esempio
rotismi epicicloidali con un movente e due cedenti come il differenziale delle automobili).
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Il caso 3 esaminato precedentemente e’ quello comunemente rappresentativo di un riduttore
in cui l’ultima ruota del treno d’ingranaggi (la corona (ring)) e’ fissa (ωn = 0) , il moto entra
nel solare ed esce dal portasatellite. In pratica, per motivi sia di ripartizione degli sforzi
che di equilibratura, in genere si hanno piu’ satelliti disposti in modo da essere equidistanti
tra loro; ogni satellite e’ accoppiato rotoidalente ad un perno con il portasatellite (a forma
di disco nell’esempio mostrato) mediante dei cuscinetti. Il fatto che i satelliti siano piu’ di
uno, non comporta pero’ nessuna differenza dal punto di vista cinematico ( tutti i satelliti si
comportano allo stesso modo); la schematizzazione di Figura 6.9 e’ perfettamente valida per
trovare le relazioni fra le velocita’, e tutte le espressione dedotte in precedenza mantengono
la loro validita’ indipendentemetne dal numero dei satelliti.
6.3.1 Modellazione delle perdite nel riduttore
Per modellare le perdite associate al riduttore e’ necessario individuare la condizione operativa
del rotismo, ovvero se esso stia funzionando in moto diretto, con il motore che eroga coppia
motrice ed il carico e’ condotto, oppure si verifichi il moto retrogrado in cui il flusso di potenza
e’ invertito ed e’ il carico a fornire forza motrice mentre l’albero del motore e’ condotto.
In ogni caso vale la seguente relazione vettoriale
τ · Cm + Cl + Closs = 0
in cui coppia motrice, coppia resistiva associata al carico e coppie associate alle forze
d’attrito si equilibrano.
In assenza di perdite (η = 1) vale ovviamente
Cl = τ · Cm
Consideriamo ora un semplice rotismo ordinario in cui la coppia trasferita e la potenza
sono ridotte per effetto:
• dell’attrito coulombiano di strisciamento causato dalle asperita’ riscontrabili sulle su-
perfici di contatto dei denti, parametrizzato dall’efficienza η. Questa efficienza dipende
dalla forza di contatto impressa sui denti, ma si puo’ spesso approssimare come una
costante
• dell’accoppiamento tra albero condotto e cuscinetti, parametrizzato dal coefficiente
d’attrito viscoso.
Trascurando l’effetto della viscosita’ la coppia di perdita puo’ essere espressa nel seguente
modo
Closs = CCoul tanh(4ωout/ωth)
in cui
CCoul = τ |Cm|(1− η) moto diretto
CCoul =
1
τ |Cl|(1− ηret) moto retrogrado
Quando la velocita’ angolare dell’albero guidato cambia segno, la tangente iperbolica re-
golarizza il cambio di segno dell’attrito di Coulomb senza introdurre una discontinuita’ nella
coppia di perdita che porterebbe ad una simulazione inefficiente. Le perdite per attrito quan-
tificate dall’efficienza del rotismo sono applicate in pieno solo quando il valore assoluto della
velocita’ angolare dell’albero d’uscita e’ maggiore della della velocita’ di tolleranza ωth. La
situazione complessiva e’ sintetizzata nella Tabella 6.1
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Moto Flusso di potenza Coppia d’attrito Coppia trasmessa
Diretto ωmCm ≥ ωlCl CCoul = τ |Cm|(1− η) Cl = τCm − Closs
Retrogrado ωmCm < ωlCl CCoul = 1τ |Cl|(1− ηret) Cm = 1τCl − Closs
Tabella 6.1: Schema perdite
Come indicato in [16] un modo per discriminare tra moto diretto e moto retrogrado in caso
di accelerazione incognita e’ valutare la disequazione
Cm
Jm
>
τCr
τ2Jm
ossia condizione per avere moto diretto e’ che il rapporto tra la coppia dell’utilizzatore
ridotta all’albero motore ed il momento d’inerzia dell’utilizzatore ridotto all’albero motore
stesso risulti minore del corrispondente rapporto relativo alle quantita’ direttamente agenti
sul lato motore.
6.4 Schema Motore Brushless con controllo di coppia
La strategia di controllo utilizzata e ampiamente discussa in questo elaborato puo’ essere
considerata come un controllo indiretto di coppia. In questa sezione si vuole studiare se e
quali vantaggi apporterebbe alla stabilizzazione la possibilita’ di giovare della misura della
posizione angolare di motore.
Nel nostro schema la coppia e’ generata in anello aperto in seguito ad imposizioni della
posizione angolare del vettore rappresentante il flusso magnetico statorico.
Misurando con una bilancia di precisione il peso delle componenti costituenti il payload
(base di legno e cellulare HTC DesireZ) e’ possibile stimare l’inerzia del carico utilizzato
durante la procedura di identificazione e quindi risalire al parametro k che, in accordo alla
seguente relazione,
C ∝ ΦsΦR sin θ (6.22)
potendo considerare nella nostra applicazione la differenza angolare tra i due flussi molto
piccola e quindi confondere l’argomento della funzione seno con il seno stesso, non e’ altro
che la costante di coppia del motore dipendente dall’intensita’ del flusso rotorico e del flusso
statorico entrambi costanti. Comunque si generi la coppia rimane valida l’espressione 6.22;
nel caso in cui ci si attenga alle tecniche di controllo classiche previste per i motori brushless
sinusoidali e si esegua un controllo di coppia (avvalendosi delle opportune trasformazioni di
Clark e Park) non si fa altro che alimentare la dinamica del sistema come in uno schema di
questo tipo
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Figura 6.13: Schema per il controllo diretto di coppia
in quanto la coppia generata, con riferimento al sistema di controllo implementato per il
modello identificato e’ pari a
τref = k(αref ·Kp − θ) (6.23)
e dunque
τref
k
= αref ·Kp − θ (6.24)
αref =
τref
k ·Kp −
θ
Kp
(6.25)
Quello che si osserva e’ che la funzione di trasferimento tra il disturbo di velocita’ angolare
e la velocita’ inerziale del rotore1 e’ pari a
Gdist(s) =
B
Js+B + C(s)
E’ evidente come il controllo di coppia consenta l’utilizzo di un semplice controllore PI
per l’ottenimento delle prestazioni richieste: una sola azione integrale e’ ora sufficiente a
garantire la reiezione robusta di un disturbo a scalino mentre lo zero del controllore puo’
essere comodamente piazzato per il riposizionamento opportuno del polo in ciclo chiuso.
Risulta interessante a questo punto domandarsi se esista un controllore C ′(s) tale per cui:
B
Js+B + C(s)
=
Bs+ k
Js2 +Bs+ k + kKpC ′(s)
ovvero un regolatore che renda gli schemi che utilizzano politiche di controllo ad orienta-
mento di campo (e che quindi si avvalgono della sensoristica supplementare e delle conoscenze
delle caratteristiche elettriche del motore necessarie per l’implementazione) e la proposta di
controllo discussa nel presente elaborato, equivalenti. Sviluppando i calcoli si ottiene:
C ′(s) =
( PKpk +
J
KpB
)s2 + ( IKpk +
P
KpB
)s+ ( IKpB )
s2
avendo scelto
C(s) = P +
I
s
1Per semplicita’ e per rendere maggiormente evidenti le conclusioni a cui si perviene si e’ trascurata la
presenza del trasduttore di misura della posizione angolare e del disturbo ad esso associato.
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Si riconosce una struttura del controllore evidentemente simile a quella ottenuta dalla sin-
tesi del controllore predisposto alla stabilizzazione inerziale del sistema identificato effettuata
nel luogo delle radici. A corredo e’ mostrato l’esito delle simulazioni eseguite per i due schemi
con C(s) avente i seguenti parametri
P = 0.1, I = 1
e C ′(s) sintetizzato di conseguenza e avente la seguente espressione
C ′(s) =
11.99s2 + 580.4s+ 4766
s2
che testimoniano come, al netto della dinamica dell’encoder, i due sistemi siano perfetta-
mente equivalenti.
Figura 6.14: Equivalenza sistemi
Non va dimenticato che il controllore ottenuto in Sezione 5 e’ stato dimensionato al fine
di ottenere ampi margini di robustezza in maniera tale da arginare i riflessi in termini di
stabilita’ e performance dell’inevitabile scostamento del sistema reale da quello interpolato.
Cio’ suggerisce che disponendo di un modello di motore maggiormente affidabile si possa
ottenere un miglioramento in termini di prestazioni per il problema di stabilizzazione; questo
e’ certamente possibile utilizzando una strategia di controllo di tipo brushless sinusoidale
in quanto una sua realizzazione passa necessariamente per una conoscenza approfondita del
motore e dei parametri che lo contraddistinguono.
6.5 Simulazione modelli ed esito confronto
Per focalizzare l’attenzione sulla coppia necessaria alla stabilizzazione viene trascurata la
dinamica elettromeccanica del motore, sicche’ in uscita dal controllore avremo direttamente
la coppia utile per conseguire la reiezione del disturbo.
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6.5.1 Scenario 1: motore in corrente continua, accoppiamento diretto
Come anticipato si suppone che l’intento di stabilizzazione interessi lo stesso carico in tutti
gli scenari; l’inerzia del payload sara’ dunque quella stimata del carico, composto da base di
legno e telefono, utilizzato negli esperimenti reali.
Jl = 3.3756 · 10−4Kg ·m2
Le specifiche di progetto riguardanti l’accelerazione angolare indicano un valore di 80◦/s2
, che convertito in radianti diventa:
˙¯ωr = 1.3963 rad/s
2
Considerando il solo termine del tensore d’inerzia allineato all’asse dell’attuatore, vale la
seguente relazione:
Tm = Jlω˙r
da cui e’ possibile ricavare la coppia da imprimere al corpo affinche’ si ottenga l’accelera-
zione angolare desiderata rispetto all’asse del motore:
T¯m = Jlω˙r = 0.471 mNm
Nella scelta del motore bisogna tenere conto anche di eventuali sbilanciamenti che pro-
ducono un momento applicato al corpo dalla forza di gravita’ che dovra’ essere compensato
dal motore affinche’ non si abbiano scostamenti angolari dalla posizione desiderata. Si e’
preso come riferimento il motore DC brushed, modello 1375V-039 della Axsys Technologies.
I parametri d’interesse per l’inizializzazione dello scenario sono
• inerzia rotorica, Jm = 2.4 · 10−6Kg ·m2
• coppia d’attrito, Tf = 4.237mNm
Lo schema a blocchi dello scenario e’ quello mostrato in Figura 6.15
Figura 6.15: Schema a blocchi del sistema controllato. In evidenza il modello che simula
l’attrito
Per la stabilizzazione si utilizza il seguente regolatore PI
C(s) =
KPs+KI
s
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KP = 0.1, KI = 4
Si e’ inoltre ipotizzato l’utilizzo del medesimo sensore di misura ed un disturbo di tipo
sinusoidale di ampiezza pari ad 1rad/sec e frequenza 1Hz. Infine, non avendo alcuna in-
formazione riguardo la dipendenza tra velocita’ e coppia di attrito, e considerando che la
particolare applicazione, avendo come obiettivo la stabilizzazione della camera, non prevede
per definizione elevate velocita’ angolari per il gimbal, il modello coulombiano appare come
una scelta valida per la simulazione degli attriti nella fase di slip. Il dimensionamento dei
parametri segue le linee guida indicate in [5]; nel farlo ci siamo preoccupati di fare in modo
che nel funzionamento a regime la coppia restituita dal modello fosse pari al valore della
coppia d’attrito indicato sul datasheet del motore scelto per l’attuazione.
I risultati ottenuti sono riportati nei seguenti grafici
Figura 6.16: Velocita’ angolare statorica (blu) e rotorica (rosso) a confronto.
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Figura 6.17: Dettaglio fase di Stick
Figura 6.18: Scostamento angolare rotorico
Nelle figure sopra illustrate si’ e’ voluto mettere in evidenza il fenomeno di agganciamento
tra spazzole e collettore, principale responsabile dell’errore angolare accumulato nella ricerca
della stabilita’ inerziale.
6.5.2 Scenario 2: motore in corrente continua, accoppiamento con riduttore
senza perdite
Per il dimensionamento dello scenario si e’ fatto riferimento ai dati di targa del motore DC
della casa produttrice Faulhaber modello 1717T012SR, mentre la scelta del riduttore e’ rica-
duta sul rotismo epicicloidale della serie 16/7, a tre stadi, caratterizzato da un rapporto di
riduzione 66:1 e da un angolo di backlash, stando al datasheet, minore di 0.1◦. Lo schema a
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blocchi e’ presentato in Figura 6.19, in cui si puo’ notare come il confronto per la determi-
nazione della presenza o meno di contatto va effettuato tra la posizione angolare dell’asse di
motore relativa alla carcassa e la posizione angolare dell’albero condotto anch’essa relativa
alla carcassa e scalata del rapporto di riduzione.
Figura 6.19: Schema a blocchi sistema con riduttore
E’ importante precisare che l’angolo di backlash si riferisce al gioco riscontrabile sull’albero
guidato, cio’ significa che in simulazione l’ampiezza della dead-zone sara’ pari ad N volte il
gioco in uscita, in quanto l’albero motore dovra’ effettuare una rotazione di N/2 gradi a partire
dalla posizione centrale all’interno del backlash per entrare in contatto con l’ingranaggio e
trasferire il moto al payload.
I parametri di interesse per la configurazione dello scenario sono
• Jm = 2.4 · 10−6Kg ·m2
• Jl = 3.3756 · 10−4Kg ·m2
• Tf = 4.237mNm
• bm = 2.2500E − 06
• bl = 0.1
• α = 0.05◦
Attraverso il controllore
C(S) =
24s+ 800
s2
Il problema della stabilizzazione inerziale e’ risolto con i seguenti risultati.
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Figura 6.20: In rosso la velocita’ inerziale del rotore, in blu la velocita’ dello statore
Figura 6.21: Scostamento angolare rotorico
Si e’ osservato che la presenza del backlash rende particolarmente problematica la risoluzio-
ne del problema di stabilizzazione e si e’ ritenuto necessario studiare un modo per compensare
il suo effetto sull’albero d’uscita.
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6.5.2.1 Tecnica dell’osservatore del disturbo
La perdita di contatto all’interno del gap di backlash porta a delle difficolta’ nel controllo.
Durante qualsiasi periodo in cui non c’e’ trasferimento di coppia solo il motore viene pilotato
mentre il carico puo’ considerarsi non controllato. Quando il backlash gap si esaurisce, d’al-
tra parte, le conseguenti collisioni possono causare diverse oscillazioni nel sistema. Sistemi
controllati in presenza di gioco tra gli elementi possono spesso esibire errori di regime non-
che’ presenza di cicli limite; per questa ragione il backlash e’ considerato storicamente uno
dei problemi piu’ seri associati alla precisione nel controllo di sistemi mobili. In letteratura
sono stati proposti diversi algoritmi di controllo finalizzati alla compensazione del backlash.
Molti di questi metodi hanno a che fare con analisi fondate su funzioni descrittive. Un altro
approccio seguito nell’alveo dei controlli lineare e’ quello di modellare la non linearita’ co-
me un’opportuna incertezza e quindi progettare un controllo robusto secondo pratiche H∞ e
Quantitative Feedback Theory (QFT) [15]. Mentre metodi di controllo robusto lineare hanno
una profonda sottostruttura matematica, gli osservatori del disturbo (DOB) sono fisicamente
intuitivi, strutturalmente semplici e facilmente implementabili. In genere un DOB si introdu-
ce nel sistema di controllo in modo da eliminare un “disturbo equivalente” il meglio possibile e
forzare il sistema reale a diventare un modello nominale (proprieta’ adattiva). Un approccio
frequentemente usato nella gestione del backlash e’ di trattarlo come una coppia di disturbo,
che entra nel sistema in luogo del backlash (Figura 6.22). Il DOB e’ dunque progettato in
modo che un filtro Q(s) accoppiato all’inverso del modello nominale del sistema ne garan-
tisca la causalita’ e consenta la reiezione del disturbo in un’opportuna banda di frequenza
coincidente con quelle in cui il sistema e’ sensibile all’azione del disturbo stesso.
Figura 6.22: Sostituzione della dinamica di backlash con disturbo
Sistema a due masse lineare Avendo eliminato la non linearita’ siamo interessati a deter-
minare le funzioni di trasferimento tra ingresso di controllo ed uscita del sistema, nonche’ tra
disturbo ed uscita. Assumiamo che il motore abbia inerzia Jm mentre il carico inerzia Jl. Nel
sistema ci sono tre coppie d’ingresso: la prima e’ la coppia motore erogata dal motore Tm, la
seconda e’ la coppia resistiva del carico Tl ed infine la terza e’ la coppia di disturbo Td entrante
a livello del backlash. Il fattore N rappresenta il rapporto di trasmissione. Si indica inoltre
con bl, bm e Ks rispettivamente l’attrito viscoso associato al motore (in questa configurazione
operante a velocita’ tali da renderlo non trascurabile), l’attrito viscoso associato al carico e la
costante elastica dell’albero. Evidentemente lo schema del modello lineare mutuato da quello
caratterizzato dal backlash descritto attraverso modello dead zone e’ il seguente
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Figura 6.23: Sostituzione della dinamica di backlash con il disturbo Td
Le equazioni che governano la dinamica del sistema sono{
Jmθ¨m = Tm − bmθ˙m −Ks(θm −Nθl)
Jlθ¨l = Td − blθ˙l −NKs(θm −Nθl)
da cui, riportando tutto nel dominio di Laplace e risolvendo per θ˙m = ωm e θ˙l = ωl si
ottiene
(
ωm(s)
ωl(s)
)
=
1
den(s)
(
Jls
2 + bls+N
2 ·Ks N ·Ks
N ·Ks Jms2 + bms+Ks
)(
Tm(s)
Td(s)
)
(6.26)
den(s) = Jl ·Jms3+(bl ·Jm+bm ·Jl)s2+(bm ·bl+Jl ·Ks+Jm ·N2 ·Ks)s+(N2 ·Ks ·bm+Ks ·bl)
da cui si definiscono le funzioni di trasferimento.
Gnominaltrue(s) =
ωl(s)
Tm(s)
GTd2ωl(s) =
ωl(s)
Td(s)
Osservatore del disturbo Lo schema generale dell’osservatore del disturbo e’ proposto in
Figura 6.24 dove uc rappresenta il comando generato dal controllore a monte, d e’ il disturbo
agente sul processo, η il segnale di rumore che corrompe la misura dell’uscita e la funzione
di trasferimento Pm(s)−1 corrisponde con l’inverso del modello ipotizzato per il processo
P (s). Q(s) infine rappresenta una funzione di filtraggio il cui compito e’ quello di modellare
le funzioni di sensitivita’ e sensitivita’ complementare associate all’anello di controllo, oltre
ovviamente a rendere deterministica la funzione di trasferimento dell’osservatore del disturbo,
in quanto la funzione Pm(s)−1 non puo’ essere strettamente causale. Il rumore η appartiene
di solito alle alte frequenze, risultando, di solito, distinto in banda da d, e con valore medio
teorico nullo.
Figura 6.24: Osservatore del disturbo nell’anello di controllo
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Il principio di funzionamento dell’osservatore e’ molto semplice: avendo individuato una
certa dinamica per il processo (P (s)) la dinamica inversa restituisce, in teoria, l’ingresso
che dovrebbe generare quell’output. Esso viene quindi confrontato con il ua ed un’eventuale
discrepanza, filtrata, rappresenta proprio la stima del disturbo da compensare.
Le funzioni di trasferimento d’interesse per la struttura sopra esposta sono:
Guc2y =
y(s)
uc(s)
=
P (s)Pm(s)
Pm(s) +Q(s)(P (s)− Pm(s)) (6.27)
Gd2y =
y(s)
d(s)
=
P (s)Pm(s)(1−Q(s))
Pm(s) +Q(s)(P (s)− Pm(s)) (6.28)
Gη2y =
y(s)
η(s)
=
P (s)Q(s)
Pm(s) +Q(s)(P (s)− Pm(s)) (6.29)
Se
P (s) = Pm(s) (6.30)
allora le relazioni 6.27-6.29 diventano
Guc2y = Pm(s) (6.31)
Gd2y = Pm(s)(1−Q(s)) (6.32)
Gη2y = Q(s) (6.33)
Risulta chiaro come sotto l’ipotesi di coincidenza tra modello reale e modello nominale la
presenza del DOB non influenza la dinamica tra azione di controllo ed uscita e risulta altresi’
evidente come la funzione Q(s) sia la chiave delle prestazioni per l’osservatore considerato.
Si deduce che negli intervalli frequenziali in cui il modulo della Q(s) risulta essere unitario
e’ possibile reiettare il disturbo d. Stante l’ipotesi 6.30 il DOB e il controllore esterno (non
visibile in figura) possono essere sintetizzati indipendentemente l’uno dall’altro (principio di
separazione). Tuttavia nel caso di misfit, il DOB puo’ influenzare l’anello di controllo esterno
e quindi non possono essere progettati separatamente.
Si osservi che il disturbo d riportato in figura e’ un segnale che entra nel canale di controllo.
E’ importante constatare che nel caso in cui il disturbo entri in un punto diverso dell’anello e’
sempre possibile considerarne una sua proiezione in ingresso al sistema “linearizzato”. Volendo
contestualizzare questo tipo di considerazioni al caso di interesse si osservi che l’analisi va
condotto sul sistema in cui si e’ sostituito al backlash il disturbo Td. In virtu’ della linearita’
l’uscita puo’ essere scritta attraverso il principio di sovrapposizione degli effetti nel seguente
modo
ωl(s) = Tm(s)Gnominaltrue(s) + Td(s)GTd2ωl(s)
sicche’ Td puo’ essere riportato in ingresso al sistema a patto di filtrarlo opportunamente
come indicato nella figura seguente
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Figura 6.25: Disturbo riportato in ingresso
dove
F (s) = GTd2ωl(s) ·Gnominaltrue(s)−1
Si ritiene ragionevole ritenere Td(s) un disturbo del tipo a gradino, visto che si puo’ assu-
mere che i vuoti di coppia causati dal backlash possano essere altresi’ generati da un segnale
di disturbo piu’ o meno costante, di ampiezza pari, ma segno opposto, alla coppia erogata
dal motore. La funzione F (s) rielabora in frequenza il segnale Td(s) ed e’ quindi necessario
valutare i range frequenziali in cui il disturbo equivalente Tˆd(s) = Td(s)F (s) agisce per un
dimensionamento opportuno del filtro Q(s).
Come gia’ anticipato lo sviluppo di un’osservatore del disturbo consiste essenzialmente
nella definizione del filtro Q(s). Tale componente deve es- sere definita rispettando una serie
di requisiti che possono essere riassunti attraverso i seguenti punti:
• GRADO RELATIVO: affinche’ l’osservatore del disturbo possa essere effettivamente
implementabile il filtro Q(s) deve avere un grado relativo ρq maggiore od uguale a
quello del modello scelto per l’impianto,ρp .
• RISPOSTA IN FREQUENZA: Sulla base della 6.32, affinche’ si abbia una efficace
reiezione dei disturbi il filtro Q(s) dovrebbe avere modulo unitario su tutto lo spettro.
Tale requisito, oltre a non essere verosimile da un punto di vista pratico, e’ in conflitto
con le specifiche sul grado relativo, che impongono una caratteristica “passa basso” della
risposta in frequenza di Q(s): il requisito sul modulo puo’ risultare quindi verificato
solo su di un certo range frequenziale. Inoltre la 6.33 evidenzia che nel caso di modulo
unitario per il filtro, il rumore di misura non subisce alcuna attenuazione, e si presenta
quindi integralmente sul segnale d’uscita. Essendo tale segnale di disturbo solitamente
collocato ad alte frequenze appare evidente che in tale intervallo dello spettro la risposta
in ampiezza di Q(s) deve tendere a zero (consistentemente con la caratteristica passa
basso precedentemente individuata). In pratica affinche’ si abbia reiezione dei disturbi
e del rumore sarebbe necessario avere bassi valori del modulo sia per Q(s) che per
1−Q(s), il che chiaramente non e’ possibile.
Lo schema di controllo interno puo’ essere manipolato e riproposto nel seguente modo
Figura 6.26: Manipolazione a blocchi che riporta in catena diretta (1−Q)−1
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Appare chiaro che per un filtro avente la seguente forma
Q(s) = [1 +
Nq−ρq∑
k=1
ak(τs)
k][1 +
Nq∑
k=1
ak(τs)
k]−1
con Nq, ρq e ωc = 1/τ rispettivamente ordine, grado relativo e frequenza di cut-off di Q(s),
essendo
1
1−Q(s) =
1 +
∑Nq
k=1 ak(τs)
k∑Nq
k=Nq−ρq+1 ak(τs)
k
si ottengono in catena diretta ni azioni integrali, con
ni = Nq − ρq + 1
e quindi la possibilita’ di reiettare disturbo di vario tipo.
Analisi di sensitivita’ Per completare l’analisi strutturale del sistema, si consideri ancora il
sistema riportato in Figura 6.26. Dal sistema SISO si definiscono
• la funzione di sensitivita’ : nella struttura considerata e’ la fdt tra comando fornito al
processo e disturbo
SDOB =
Pm(1−Q)
Pm +Q(P − Pm)
• la funzione di sensitivita’ complementare: nella struttura considerata e’ la fdt tra errore
di misura ed uscita
TDOB =
PQ
Pm +Q(P − Pm)
Se vale 6.30TDOB = Q e SDOB = 1 − Q con la nota limitazione T+S=1. Inoltre questo
risultato permette di ricavare un altro requisito su Q(s) ovvero che ‖1−Q(s)‖∞ e ‖Q(s)‖∞
siano piccoli.
Analisi di robustezza Supponiamo che il plant reale possa essere espresso nella forma
P = (1 + ∆)Pm
Se la funzione di sensitivita’ complementare del sistema e’ definita come T (s), allora il
sistema in ciclo chiuso e’ stabile in maniera robusta se
‖T (s)∆(s)‖∞ < 1
Quando e’ presente l’osservatore del disturbo, ed il modello nominale e’ corretto, la funzione
di sensitivita’ complementare dell’anello del DOB e’ uguale a Q(s). Quindi la condizione di
stabilita’ robusta per l’anello di DOB e’ data da:
‖TDOB(s)∆(s)‖∞ < 1
Analogamente, tenendo conto dell’anello esterno dotato di controllore C(s), la stabilita’
robusta complessiva del sistema sara’ verificata se:
‖T¯ (s)∆(s)‖∞ < 1
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dove
T¯ (s) =
P (s)C(s) +Q(s)
1 + P (s)C(s)
Design DOB per il caso in esame Il filtro F (s) mostrato in Figura 6.27, evidenzia come
segnali a disturbo a gradino mantengano inalterata la loro caratteristica per un ampio range
di frequenze.
Figura 6.27: Diagramma di Bode del modulo del filtro F(s)
Invece di utilizzare come modello lineare nominale del sistema quello individuato dalla
risoluzione esatta dello schema lineare che tenga conto della stiffness a livello degli ingranaggi,
si definisce il seguente modello nominale, ricavato riportando lato carico, l’inerzia e l’attrito
viscoso del motore.
Gnominal(s) =
N
(Jl +N2JM )s+ (bl +N2bm)
Il filtro Q(s) che renda causale Gnominal(s)−1 e che consenta la reiezione di disturbi a
scalino e’ il seguente filtro passa banda
Q(s) = − 3(τs) + 1
(τs)2 + 3(τs) + 1
· s
(s+ ωhp)
con 1/τ = 250 · 2pi e ωhp = 150 · 2pi.
I benefici derivanti dall’implementazione dell’osservatore del disturbo sono messi in luce
dalle simulazioni di seguito riportate in cui e’ evidente come si riesca a scongiurare l’anda-
mento oscillatorio della velocita’ angolare rotorica causata dalle continue collisioni tra albero
condotto e albero motore ogni qualvolta si esaurisce il gap di backlash.
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Figura 6.28: Confronto tra disturbo di velocita’ angolare statorica e velocita’ rotorica
In termini di angolo tuttavia si registra un leggero decremento delle performance. Tale
aspetto e’ giustificabile se si pensa al modo in cui opera l’osservatore del disturbo: negli
istanti di tempo in cui l’albero condotto non e’ controllato, e quindi l’albero motore spazia
all’interno del gap di backlash, l’osservatore compensa l’andamento oscillatorio della velocita’
angolare dell’albero lento togliendo coppia in ingresso al sistema e attendendo che l’angolo
di backlash si sia esaurito per permettere al motore di erogare piena coppia. Questo provoca
un accumulo dell’errore di posizione leggermente maggiore.
Figura 6.29: Scostamento angolare rotorico
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L’analisi particolareggiata, in corrispondenza della fase di STICK, metti in luce vari aspetti
fenomenologici che meritano un approfondimento.
Figura 6.30: Analisi aspetti fenomenologici con e senza osservatore del disturbo
La figura testimonia come, anche in questo caso, la presenza dell’attrito vigente tra spazzole
e collettore sia stato ben riprodotto. Si noti, pero’, che il distaccamento non e’ dovuto alla
coppia erogata dal motore, bensi’ alla coppia d’attrito viscoso a livello dei cuscinetti che
sostengono l’albero condotto: per un certo valore del disturbo di velocita’ angolare statorica
la coppia d’attrito bl · (ωrot − ωs) vince l’attrito statico alle spazzole e, essendo l’angolo di
backlash diverso dal suo valore limite, tale coppia determina l’evoluzione libera del sistema
lato carico. In questa fase l’osservatore del disturbo riconosce l’assenza di accoppiamento
tra gli alberi e induce una riduzione di coppia per compensare le oscillazioni che invece
si verificano nel caso in cui esso non sia presente nell’anello di controllo; la collisione tra
gli elementi rotanti risulta dunque ritardata di un certo lasso di tempo. Un’ulteriore misura
dell’effetto dell’osservatore, puo’ essere valutata andando ad analizzare l’evoluzione temporale
dell’angolo di backlash.
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Figura 6.31: Evoluzione dell’angolo di backlash con (blu) e senza (rosso) DOB
6.5.3 Scenario 3: motore in corrente continua, accoppiamento con riduttore
caratterizzato da perdite
Per concludere vengono proposti i grafici restituiti dall’ambiente simulativo nel caso in cui si
considerino le perdite del riduttore legate all’efficienza dello stesso.
Come era logico attendersi, il contributo delle perdite genera una risposta del sistema
maggiormente smorzata.
Figura 6.32: Confronto tra disturbo di velocita’ angolare statorica e velocita’ rotorica
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Figura 6.33: Scostamento angolare rotorico
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7 Conclusioni e sviluppi futuri
La soluzione proposta per la stabilizzazione inerziale di una piattaforma attraverso aziona-
menti brushless va ad inserirsi come una novita’ nel panorama delle tecniche di stabilizzazione
inerziale in cui gli azionamenti in corrente continua sono sempre stati preferiti in virtu’ della
relativa semplicita’ nel controllo. In questo lavoro si e’ cercato di ovviare alla laboriose tec-
niche di controllo brushless in modo da competere in termini di semplicita’ con i motori in
corrente continua, senza sacrificare le performance visto che i livelli di stabilizzazione ottenuti
sono dell’ordine dei milliradianti: simili prestazioni sono quelle comunemente dichiarate per
soluzioni commerciali di fascia media. L’accoppiamento diretto e quindi l’assenza di ingra-
naggi fa si che l’inerzia del sistema giochi a favore dell’obiettivo prefissato; quanto migliore
e’ il bilanciamento del sistema e quanto maggiore e’ la capacita’ di realizzare accoppiamen-
ti rotoidali a bassissimo attrito, minore sara’ la coppia, e quindi la corrente, necessaria a
stabilizzare il sistema.
La metodologia ha margini di miglioramento riconducibili alla ricerca di un modello mi-
gliore da usare nella procedura di interpolazione dei dati registrati: potrebbe risultare utilie
analizzare e cercare di comprendere nel modello le non linearita’ riscontrate nell’analisi dei
dati.
Sarebbe interessante studiare la possibilita’ di inserire un anello di controllo per impostare
la direzione della LOS sulla scorta di comandi ricevuti da remoto. Tale approfondimento
potrebbe essere finalizzato all’implementazione di sistemi di guida vision-based.
Nell’introduzione si e’ solo accennato al processamento dell’immagine catturata; la let-
teratura offre diversi spunti riguardo alla possibilita’ di ricavare dal post-processing delle
immagini, informazioni da reinvestire nell’algoritmo di controllo.
Un aspetto poco approfondito della trattazione e’ quello relativo al duty cycle che e’ stato
impostato ad un valore massimo costante deciso in modo da assecondare i limiti di tempe-
ratura segnalati sul datasheet e garantire una temperatura di regime dell’integrato che ne
preservi, con grandissimo margine, le funzionalita’. Il dimensionamento e’ avvenuto a valle di
prove ripetute, sulla base di misurazioni della temperatura ottenute per mezzo di una pistola
termica. Si potrebbe pensare di variare opportunamente tale valore: dipendendo da esso la
corrente assorbita e, di riflesso, la coppia sviluppata dal motore, incrementarlo in occorrenza
di un disturbo significherebbe, in teoria, aumentare la prontezza del sistema. D’altra parte,
a regime, andrebbe diminuito rispetto al valore nominale in modo da ridurre l’interazione tra
campo rotorico e campo statorico. Questa valutazioni vanno ovviamente contestualizzate in
un ragionamento che tenga conto delle perdite energetiche e degli effetti dissipativi responsa-
bili di riscaldamenti a livello del convertitore e del motore. Soprattutto per quest’ultimo sara’
importante evitare surriscaldamenti in grado di alterare le caratteristiche di magnetizzazione
dei materiali disposti sul rotore.
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